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AC : Alternatif

ARTEMIS : Assessment and reliability of transport emission models and inventory systems
Bus DC : Bus continu (DC link, en anglais)

CSCP : composants semi-conducteurs de puissance

DC : Direct Current (Courant continu)

DCB : Direct copper bonding

DLB : Direct lead bonding

DP : direct potting

EmCon : Controlled emitter

Eof : Energie de commutation au turn-off (mJ)

Eo : Energie de commutation au turn-on (mJ)

ESL : Equivalent Series Inductance

ESR : Equivalent Series Resistance

EUDC : extra urban driving cycle

Fq : fréquence de découpage (Hz)

FFT : fast fourier transform

F.. @ fréquence du fondamental de la tension de phase du moteur (Hz)
Ic : Courant collecteur (A)

Icharge : Courant de charge (A)

IGBT : Insulated Gate Bipolar Transistor (transistor bipolaire a grille isolée)
IMB : insulated metal baseplate

In : courant par phase

JBS : junction barrier schottky

m : Indice de modulation

MLI : Modulation par Largeur d’Impulsion

MOSFET : Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor (Transistor a effet de champ a
grille métal-oxyde)

MSAP : machine synchrone a aimants permanents

N : vitesse nominale

NEDC : New European driving cycle

NPC: Neutral Point Clamped (Point de référence clampé)

NPT : non punch through

p : nombre de paires de pdles

P : Puissance mécanique du moteur (W)

Peond : Pertes par conduction dans un composant semi-conducteur (W)
P.ec : Pertes par commutation dans un composant semi-conducteur (W)
PT Punch through

PWM : Pulse Width Modulation (ou MLI en frangais)
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Introduction générale

La prise de conscience collective sur l'effet de la consommation des énergies fossiles a base
d’hydrocarbures sur notre environnement a conduit a de nombreuses résolutions nationales et
internationales. La participation de 196 Etats a la 21° édition de la Conférence des Parties
(COP21) qui s’est tenue en France (Bourget) en décembre 2015, illustre bien cette volonté des
institutions internationales d’agir pour réduire 'impact de ’'Homme sur le Climat [1]. Ainsi, apres
le constat alarmant dressé en 2014 par le Groupe d’experts Intergouvernemental sur I’Evolution
du Climat (GIEC) [2][3], plusieurs Etats ont décidé lors de la COP21 de réduire leurs émissions
de gaz a effet de serre (GES) de fagon a limiter 'augmentation de la température moyenne du
globe a environ +2 °C, d’ici a I'horizon 2050 [4].

Cette accord entraine des répercutions dans plusieurs secteurs d’activités tels que I'’Energie et le
Transport. Ces différentes industries doivent adopter de nouvelles stratégies pour réduire 'impact
carbone de leurs différents produit et systémes. Il s’agira pour 'industrie de I’Energie d’augmenter
la part des énergies propres dans la production globale. Et pour le secteur du transport, il faut
désormais augmenter la part de 1’électrique dans les systemes.

Dans l'industrie automobile, il y a déja quelques décennies, les constructeurs ont innové dans ce
sens en introduisant sur le marché des véhicules a motorisation hybride (moteur thermique +
moteur électrique). En parallele a l'utilisation des véhicules hybrides, la tendance est également
au développement des véhicules électriques. Les émissions moyennes du parc automobile
passeront ainsi de 167 g CO, /km en 2010 & 100 g CO, /km en 2030. Alors que les véhicules
neufs émettaient, en 2010, 127 g CO, /km en moyenne, la moyenne pondérée des véhicules neufs
de 2030 émettra 49 g CO, /km (les véhicules électriques n’émettent pas de CO, a l'usage, les
véhicules hybrides rechargeables émettent environ 30 g CO, / km, et les véhicules thermiques
entre 50 et 100 g CO; /km [5]).

L’augmentation de l'autonomie de ces véhicules nécessite des travaux de recherche sur les
batteries, mais également sur lefficacité énergétique globale de la chaine de conversion
électromécanique. Cela passe par une diminution globale des pertes mais aussi de la masse de
toute la chaine de propulsion électrique. Ainsi, ces évolutions requiérent de nouveaux cahiers de
charges et de nouveaux développements de la part des constructeurs automobiles. Tout ceci afin
de respecter les nouvelles contraintes environnementales et de masse qui conduisent donc
inéluctablement a I’évolution des systemes électriques existants.

Les travaux menés dans cette these s'inscrivent dans un contexte d'efficacité énergétique et
d'intégration en électronique de puissance. Les véhicules électriques développés aujourd’hui, et
dans la gamme de puissance initialement visée dans le cadre de ces travaux (60 kW) sont
majoritairement alimentés par une batterie de tension nominale proche de 400 Vpc. Ils integrent
a minima un onduleur triphasé pilotant la machine électrique de traction, dans la plupart des
cas il s’agit d’'une machine synchrone.
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Les travaux présentés ici se focalisent principalement sur I'impact de la montée en tension du
bus DC. Une étude globale nécessiterait que soit pris en compte 1’ensemble des éléments de la
chaine de traction (batterie, onduleur, actionneur, filtres et lois de commande). La montée en
tension peut entralner une réduction des pertes dans la batterie, le cablage et la machine. Elle
requiert toutefois de reprendre entierement le dimensionnement des machines et éventuellement

les fréquences d’alimentation.

Nous nous sommes focalisés sur 'impact de la montée en tension du bus DC sur le rendement
global du convertisseur de puissance pour la traction du véhicule électrique. La montée en tension
permet de réduire l'intensité du courant dans le variateur de vitesse, mais conduit a 1'utilisation
de composants de plus forte tension d’avalanche ou de structures multi-niveaux mettant en ceuvre
un nombre plus élevé de composants. Il y a donc un besoin important d’évaluer l'effet de la
montée en tension sur le rendement global du convertisseur électronique de puissance, de mettre
en évidence les topologies optimales et les composants a semi-conducteurs les mieux adaptés.
C’est dans ce contexte que I'ITE (Institut de transition Energétique) VEDECOM a proposé ce
sujet de these en collaboration avec le laboratoire SATIE.

Dans la recherche d’efficacité énergétique, il est nécessaire que les rendements des différents
constituants de la chaine de traction soient bien maitrisés et maximisés. Nous nous intéressons
dans ce manuscrit a un constituant de la chaine de traction : 'onduleur. A priori, & puissance
égale, 'augmentation du niveau de tension permet de réduire l'intensité du courant. Cette
derniére étant responsable des pertes Joule, sa réduction devrait augmenter significativement le
rendement du convertisseur. Cependant, 'augmentation de la tension associée oblige les
concepteurs soit a développer de nouvelles topologies soit a utiliser des interrupteurs de
puissances de gammes de tension supérieures.

Compte-tenu de ces contraintes technologiques, quel est I'impact réel d'une élévation du niveau
de tension globale d’un véhicule électrique sur le rendement des onduleurs 7 C’est autour de
cette question qu’est construite cette these.

Pour y répondre, le manuscrit se base sur quatre chapitres. Le premier chapitre présente un état
de l'art sur les caractéristiques de quelques véhicules électriques existant sur le marché ainsi que
des cycles routiers standardisés. Nous ferons également une présentation synthétique des
technologies de modules de puissance et nous évoquerons les principaux avantages et
inconvénients de différents assemblages de modules de puissance adaptés aux véhicules hybrides
et électriques. Nous présenterons aussi brievement les principales structures de composant a semi-
conducteurs de puissance utilisés ou potentiellement utilisables dans le domaine de I’automobile,
tels que 'IGBT en silicium, le MOSFET en carbure de silicium et les diodes de puissance
bipolaires (silicium) et Schottky (SiC).

Dans le deuxieme chapitre, nous présentons un modele analytique de calcul des pertes en
conduction et en commutation adapté aux transistors IGBT, MOSFET, diodes Schottky et diodes
silicium, et qui se base dans un premier temps sur les données fournies par les fabricants des
modules de puissance. Puis, ce modele sera complété par des données issues des mesures de
caractérisation. Il sera utilisé dans la suite du manuscrit pour I'estimation des pertes totales (en
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conduction et en commutation) dans les composants a semi-conducteurs de puissance (IGBT,
MOSFET et diodes) utilisés dans les onduleurs pour un état de fonctionnement donné. Plusieurs
structures d’onduleur seront étudiées, et les pertes seront modélisées et estimées dans chacun des
cas traités.

Le troisieme chapitre se focalisera sur la caractérisation électrique des modules de puissance et
plus précisément sur les composants semi-conducteurs IGBT en silicium (Si), les MOSFET en
carbure de silicium (SiC) et les diodes associées en régime de commutation. Nous étudierons, de
maniere expérimentale, les énergies de commutation en fonction des parameétres environnant le
module. La température de jonction, la résistance et la tension de grille, I'inductance de maille
de la cellule de commutation, le courant commuté et la tension du bus continu dans une cellule
de commutation seront des parametres que nous ferons varier. Une comparaison est faite en fin
de chapitre afin de conclure sur les performances respectives de ces composants et leurs
sensibilités aux parameétres électriques, thermiques et circuits (puissance et commande).

Ces travaux de caractérisation vont également mettre en évidence les données manquantes dans
les documentations constructeurs et qui seront indispensables a 1’établissement d’un modele de
pertes réaliste.

Dans le chapitre 4, sur la base des modeles de pertes établis dans le chapitre 2 et des données
issues du datasheet complétées des caractérisations électriques, nous estimerons le rendement des
différents onduleurs de traction étudiés dans le cadre de cette these et associés a des modules
IGBT silicium ou MOSFET SiC. Ces estimations seront faites pour différents points de
fonctionnement (point nominal de la machine électrique, un cycle de charge ou de décharge du
pack de batterie puis sur un cycle standardisé de type Artémis). Nous évaluerons aussi la
possibilité de remplacer 'onduleur triphasé par une structure associant un convertisseur DC/DC
et un onduleur DC/AC afin d’augmenter la tension du bus DC et la réguler. La encore plusieurs
structures de convertisseurs DC/DC seront évaluées. Dans ce dernier chapitre, nous nous
intéresserons également a l'influence de la fréquence de découpage sur le rendement global, et
nous comparerons le rendement de conversion des différentes structures d’onduleur étudiées en
fonction de la fréquence de découpage.

Enfin, nous évaluerons l'effet de la montée du bus DC d’alimentation de l'onduleur sur son
rendement, mais cette fois pour des puissances plus élevées que celle définie par le cahier des
charges.

Nous conclurons ces travaux sur l'intérét de cette montée en fréquence avec quelques discussions,
et des perspectives liées au développement d’un banc d’essai de la chaine de traction.
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I. Introduction

Les systemes électroniques de puissance embarqués utilisent des composants a semi-
conducteur de puissance que nous noterons par la suite CSCP. Différents types de CSCP sont
aujourd’hui disponibles :

- Transistor bipolaire de puissance (uniquement en SiC et sous forme de prototypes)

- Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT) sur une trés large gamme de puissance

- Transistor a effet de champ a grille isolée (MOSFET et Super Junction MOSFET)

- Diodes de puissance (PiN ou Schotky)

- Thyristors GTO (Gate Turn Off) et IGCT (Integrated Gate Controlled Thrystors)
réservés aux applications de tres forte puissance

Les premieres générations de ces CSCP ont été développées dans les années 70-80 a base de
silicium (Si) [6]. Les modules de puissance sur semelle (baseplate) (Cf. Figure 1.8) représentent
encore pres de 80% des applications industrielles [7].

La recherche de composants de plus en plus efficaces a conduit au développement de CSCP dits
a grand gap. Il s’agit surtout de MOSFET a base de carbure de silicium (SiC), mais d’autres
composants a grands gap a base de nitrure de gallium (GaN) commencent également a gagner
en maturité, c’est le cas des HEMT GaN.

Ainsi, la tendance est a I’évaluation du remplacement des CSCP classiques MOSFET et IGBT
en silicium par des composants en SiC et notamment par les MOSFET SiC, composants
aujourd’hui les plus matures a base de ce matériau. Les nombreux travaux engagés jusqu’a
aujourd’hui montrent un gain potentiel important en terme d’intégration (réduction des surfaces
actives des CSCP, augmentation des fréquences de découpages, réduction du volume des systémes
de refroidissement) et de développement, pour des application haute tension / forte puissance
comme le montre la Figure 1.1.

F [kHz]
. 10,000 V
b 1700V
IGBT ™\
900 v
|
600V
1
MOSFET
GaN-on-Silicon
0. 1) ] m - ; S [kVA]
. 102 10 10# 100kHz  500kHz 1MHz 100 MHz

Figure 1.1 : zones approximatives d'utilisation des principaux composants a semi-conducteurs de
puissance (a) fréquence/ Puissance (b) tension/ fréquence [8] , [9]

These de Dounia OUSTAD 33



Chapitre 1 : Structures d’onduleurs et composants a semi-conducteur de puissance utilisés dans
les véhicules électriques, état de l'art

Le fort champ critique d’avalanche du SiC (d’'un facteur proche de 10 par rapport au silicium)
permet, de concevoir des composants avec une zone de drift (zone de tenue en tension) de plus
faible épaisseur (d'un facteur proche de 10) et de dopage plus élevé (d'un facteur proche de 100).
De facon tres simplifiée, la résistance spécifique de la zone de tenue en tension d’un composant
SiC peut étre réduite de facon idéale et simplifiée d’un facteur proche de 1000 par rapport a celle
d’un composant silicium de méme calibre en tension. Il en résulte une réduction qui peut étre
tres significative de la surface des puces, ce qui permet ainsi de concevoir des modules de
puissances plus performants et a taille réduite.

Sur le marché de 'automobile, les CSCP sont sélectionnés par rapport au niveau de la tension
des batteries. Le Tableau 1.1 résume quelques caractéristiques de véhicules tout électriques ou
hybrides tres répandus.

Tableau 1.1: Caractéristiques électriques de quelques véhicules hybrides

Modsl Type de Puissance du Tension du Réfs
odele éférence
véhicule moteur électrique bus DC V¢
BMW i3
EV 125 kW 360 Vpe
Y016 o [10][11]
Honda Accord
onca Recor HEV 124 kW 700 Vie [12]
2014
Ni LEAF
fosan EV 80 kW 400 Vi [12]

2012

Toyota Prius Plug-in 60 kW + un second

2010 Hybrid en alternateur 650 Voo [13]24]

111 kW + un
1 A Hybri )
Opel Ampera, ybrid cecond de 54 KW 360 Vi [15]

Lexus L.S600h Plug-in

2008 Hybrid 221 kW 650 Ve [16]
Audi A3 Plug-in
) 75 kW 280-390 Ve
e-tron Hybrid D¢ [17][18]

Le niveau de tension de la batterie Haute Tension (HT) est actuellement d’environ 450 V. La
puissance des motorisations augmentant, afin de réduire le courant moyen délivré par la batterie
les constructeurs envisagent d’élever le niveau de la tension batterie afin de réduire les pertes
joules. Cette augmentation de la tension pourrait permettre d’exploiter pleinement les
potentialités des CSCP en SiC qui sont potentiellement bien adaptés pour des tenues en tension
supérieures a 1200V. Ainsi, la tension des batteries HT devrait passer progressivement de 400 &
800 Vpe d’ici a 2025 [19] comme le montre la Figure 1.2.
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600kW 650V IGBT 1200V IGBT (2016)
Transistors SiC (2022-2025)

>

Du 400V vers le 800V.

500kwW

Porsche Mission e

8
=

300kW
Toyota Prius

200kW 4
1GBT

D

lug-in Hybrid AVL Coup-e 800

Puissance de la machine électrique

100kW MOSFET

Mild-Hybrid $
okw

ov 100v 200V 300V 400V 500V 600V 700V 800V 900V
Tension de la batterie

Figure 1.2 : Evolution prévisible du niveau des tensions des batteries embarquées et technologies
de puces employées [19]

Sur le marché actuel, & part la Tesla Model S, il existe seulement deux autres concept-car avec
une batterie HT de 800 Vpc : la Porsche Mission e et la Mercedes AVL Coup-e 800.

Le passage de la tension HT de 400 a 800 Vpc a des avantages indéniables tels que la réduction
de la section de cébles et la réduction de la taille des composants via la surface des puces.
Toutefois, les composants 1200 V adaptés & des tensions Vpe de 800V présentent des zones de
drift de tenue en tension de résistance spécifique plus élevée que celles des composants de tenue
en tension 650 V adaptés a des tensions Vpc de 400 V. Les pertes par conduction peuvent donc
étre supérieures. Il en est de méme pour les pertes par commutation, la réduction du calibre en
courant associée a élévation de la tenue en tension ne garantissant pas une réduction des pertes,
toutes choses égales par ailleurs. L'effet de la diminution du courant devra donc étre évaluée
précisément au niveau de 'onduleur de traction. C’est un des objectifs de cette these.

II. Architecture générale d’une chaine de traction

La chalne de traction dun véhicule électrique est un systéme de conversion
électromécanique qui va du réseau électrique au moteur électrique de traction. Un exemple
simplifié de chaine de traction est représenté en Figure 1.3.

+

Traction

Battery

Figure 1.3 : chaine de traction simplifiée d'un véhicule électrique [20]

These de Dounia OUSTAD 35



Chapitre 1 : Structures d’onduleurs et composants a semi-conducteur de puissance utilisés dans

les véhicules électriques, état de I'art

En associant le réseau BT de distribution aux chargeurs, la chalne de traction est composée de

fagon détaillée de plusieurs éléments dont :

Le chargeur : L’élément de connexion de la batterie sur le réseau électrique. Il peut étre
soit embarqué soit externe, isolé ou non. Il peut étre raccordé au réseau en monophasé,
pour les charges lentes nécessitant peu de puissance appelée ou en triphasé, pour les
charges rapides. La plupart des chargeurs sont avec contact (avec une prise) et depuis
quelques années des chargeurs sans contact (a induction) se développent également.

Le pack de batterie : c’est ’élément de stockage de I’énergie électrique. Il sert de source
d’alimentation au moteur électrique via le variateur de vitesse. Son énergie spécifique,
exprimée en W /kg, détermine I"autonomie du véhicule électrique. Plusieurs technologies
de batterie coexistent (Plomb-acide et Nickel-cadmium (Ni-Cd) et plus récemment les
Nickel-hydrure de métal (Ni-MH) et Lithium-ion (Li-ion)). Le choix de I'une ou l'autre
de ces technologies dépend du cofit, de ’énergie massique, de son efficacité énergétique,
de la tolérance aux surcharges et aux températures élevées etc. Ainsi, les batteries au
plomb et au Nickel-Cadmium, de par leurs caractéristiques environnementales tendent a
disparaitre. A contrario, les batteries Li-ion, présentant une des meilleures énergies
spécifiques, sont les plus répandues.

Le variateur ou onduleur : Il est au coeur de la chaine de traction. A partir de la source
DC (batterie), il permet d’alimenter le moteur électrique a différents points de
fonctionnement. Suivant les cahiers des charges, la topologie de ce variateur de vitesse
peut varier.

Le moteur : Il s’agit d’'une machine électrique qui convertit la puissance électrique en
puissance mécanique. Il fournit le couple mécanique nécessaire a la traction du véhicule.
Parmi les structures de machines utilisées, on retrouve aujourd’hui le plus souvent les
machines synchrones a aimants permanents (MSAP) ou a excitation séparée et des
machines asynchrones (MAS) a cage.

Dans la suite de ce chapitre, nous allons présenter quelques exemples de topologies.

II.1.

Exemple de chaine de traction

La Figure 1.4 illustre les différents types de motorisation :

Véhicule & combustion interne : la chaine de traction consiste en 1’'utilisation d’un moteur
thermique alimenté en combustible par un réservoir de carburant.

Véhicule hybride : I’association d’un moteur thermique et d’un moteur électrique pour la
propulsion du véhicule.

Véhicule hybride rechargeable, ou « plug-in » : consiste aussi en ’association d’un moteur
thermique et électrique rechargeable pour recharger la batterie. Elle permet ainsi
d’augmenter 'autonomie de plusieurs dizaines de kilometres.
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e Véhicule électrique (VE) : la chaine de traction n’est constituée que d'un (ou
éventuellement plusieurs) moteur électrique alimenté par des batteries.

48 §

b) Hybride “série-

c¢) Hybride “série”,

a) Combustion parallele”, S d) Eléctrique a
) - généralement .
interne eventuellement batterie

rechargeable
rechargeable

Figure 1.4 : Représentation schématique de chaine de traction [21]

Les parties (batterie, convertisseur, moteur, roue, ..) constituant les chaines de traction ci-dessus
sont représentées dans la Figure 1. 5.

. batterie E réservoir de carburant

boite de vitesse

e - - N~

= moteur llmoteur embrayage
électrique 1eTmque
différenticl ‘=

reducteur axe
1 K

Figure 1. 5 : composants constituant les chaine de traction [21]

11.2. Profils de mission

Les profils de mission sont souvent normalisés sur différents trajets de type urbain, routier
et autoroutier que les véhicules peuvent emprunter. Ils représentent les sollicitations en couple
et en vitesse que peut subir le moteur de traction. Ces profils de mission représentent des modes
de conduite pour des régions ou pays différents. Pour illustrer des modes de fonctionnement,
plusieurs cycles normalisés ont été proposés ces derniéres années. [22], [23]. Bien que ces profils
puissent étre critiquables dans la représentation des contraintes usuelles d’utilisation d’un
véhicule, nous nous baserons malgré tout sur 'utilisation d’un de ces cycles pour évaluer dans le
chapitre 4 le rendement global du convertisseur.
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I1.2.1. Cycles ECE-15, EUDC et NEDC

Pour les constructeurs automobiles en Europe, les références des profils de mission sont
issues des cycles ECE-15 et EUDC (Extra Urban Driving Cycle).
En 1970, pour représenter les conditions de conduite urbaine dans des villes comme Paris ou
Rome par exemple, le cycle ECE-15 illustré en Figure 1.6 (a) a été congu. Ce cycle est caractérisé
par une faible vitesse du véhicule, une faible charge du moteur et une faible température des gaz
d'échappement.
Le cycle EUDC quant a lui a été développé en 1990 pour tenir compte des modes de conduite
plus « agressifs » a haute vitesse. La vitesse maximale du cycle EUDC a été fixée a 120 km/h et
est maintenue sur une tres courte durée.
Afin de comparer les performances des automobiles sur leurs consommations et les émissions de
polluants, en 1997, un nouveau cycle nommé NEDC (New European Driving Cycle) a été congu.
Il se veut représenter un usage typique d’un véhicule en Europe. La Figure 1.6(c) montre qu’il
est constitué du cycle de conduite urbain ECE-15 répété quatre fois (de 0 & 800 s) et du cycle de
conduite extra-urbain EUDC (de 800 a 1200 s). Il est constitué de périodes d’accélérations,
décélérations et de différentes vitesses.

I 60 140

) T\ . WA

.
=

Speed (km/h)

e}

(=]
-_____}
|
—

]
T
Speed (kmi/h)

=
fee—

= =]
= =
]
—
|

=
M~
[

|
E’—'
—
—

0 50 100 150 200 0 B0 100 150 200 250 300 /0 400
Time {s) Time (s)

(a) (b)

140

4 repeats of a low speed urban cycle

120 \
\ Highway driving / \
100 :

£, ) A
% o ~ A
5 noofop

N A A A Ay e —
NTAIRTARTATRLY

0

800 1000 1200
Time (s)

(c)

Figure 1.6 : caractéristiques des cycles ECE15 (a) , EUDC (b) et NEDC (c) [24]

Le Tableau 1.2 illustre les caractéristiques (distance, temps total, vitesses et le nombre
d’accélération et d’arrét) des cycles ECE15, EUDC et NEDC.
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Tableau 1.2: caractéristiques des cycles ECE15, EUDC et NEDC [24]

Caractéristiques ECE 15 | EUDC NEDC
Distance (km) 0.9941 6.955 11.016
Temps total (s) 195 400 1180
Vitesse moyenne (trip) (km/h) 184 62.6 33.6
Vitesse moyenne de conduite (km/h) 23.87 68.6 42.24
Vitesse maximale (km/h) 50.07 120.09 120.09
Nombre d’accélération 3 4 31
Nombre de stops 2 14

I1.2.2.  Cycle Artémis

Le cycle Artémis (Assessment and Reliability of Transport Emission Models and

Inventory Systems) a été développé dans le cadre d'un projet européen en collaboration avec une

quarantaine de laboratoires de recherche européens. Il est composé de trois cycles : urbain, routier

et autoroutier (130 km/h et 150 km/h). L’utilisation de ce cycle, permet aux constructeurs

automobiles de mieux comprendre les conditions réelles de conduite et d’évaluer les performances

réelles des véhicules. [25]
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Figure 1.7 : Cycle Artémis (a) urbain, (b) routier et (c¢) autoroutier [25]
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Les principales caractéristiques du cycle Artémis sont résumées dans le tableau suivant :

Tableau 1.3 : caractéristique du cycle Artémis [25]

Caractéristiques . Autoroute Autoroute
Urbain Rural
150 km/h 130 km/h
Distance (m) 4870 17272 29545 28735
Temps total (s) 993 1082 1068 1068
Vitesse moyenne (km/h) 17.6 57.5 99.6 96.9

Dans la suite de ces travaux, nous utiliserons ce cycle Artémis (cycle urbain, routier et autoroutier
a 150 km/h, le cycle autoroutier a 130km/h ne sera pas pris en compte dans cette étude) pour
estimer et comparer les rendements de différentes topologies d’onduleurs. Ces différentes
structures d’onduleurs sont évaluées a partir de différents modules de puissance existant.

III. Modules de puissance

III.1. Technologie des modules de puissance

La Figure 1.8 présente le principe d’assemblage d’'un module de puissance. Ce module est
constitué de plusieurs éléments assemblés (souvent empilés) dans un boitier. Ce dernier vient se
fixer sur un systeme de refroidissement en rajoutant une interface thermique comme de la graisse

en silicone par exemple.

Terminal électrique

\ Brasure supérieure

Métallisation
érieurs
51.(Iﬁplt:run::lle ':}ubsi_:t'at
. - C
dbecgue (| e
Métallisation
inféneure

Couvercle  Puce

Fil de bonding
Gel diélectnoue

Semelle —»

Dissipateur
thermigue
Pite thermuque  Brasure mféneure

Figure 1.8 : Représentation schématique d’un module de puissance [26]

Le module de puissance se constitue de :

Puces : ou composants a semi-conducteur de puissance dont 1’épaisseur est de quelques centaines
de micrometres. Elles sont brasées sur un substrat céramique métallisé (une métallisation
supérieure, une couche diélectrique et une métallisation inférieure). Les puces silicium sont
recouvertes d'une métallisation en aluminium de quelques pm d’épaisseur.

Fils de bonding : Les connexions entre les puces sont assurées en général par I'intermédiaire de
fil de bonding en aluminium ou par « solder bumps » par exemple.

Brasures : Les puces sont brasées, par leurs faces arrieres, sur une plaque de céramique (alumine
ou nitrure d'aluminium) métallisée par une couche de cuivre sur chaque face, appelée DCB
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(Direct Copper Bonding). Le DCB est également brasé sur la semelle. Aujourd’hui sont
majoritairement utilisées des brasures sans plomb (généralement de type SAC). On rencontre
également, notamment pour le report de la brasure sur le DCB des joints frittés a base de péate
d’argent.

Semelle : elle se trouve entre le substrat et le systeme de refroidissement. Elle est en cuivre,
voire en AISiC, afin d’assurer le maintien mécanique de 1'assemblage, permettre 1'évacuation du
flux thermique lors du fonctionnement du module et assurer un bon contact électrique.

Gel diélectrique ou encapsulation : c’est un gel silicone qui permet la protection interne du
silicium contre I’humidité ou I'oxydation et assure une bonne isolation électrique.

Résine époxy : elle vient recouvrir généralement le boitier pour assurer la protection des sorties
de puissance.

Connexions externes : elles relient les puces au reste du circuit (sources, charges, ..). Ces
connecteurs doivent assurer une conductivité électrique élevée.

Systéme de refroidissement : le module de puissance est fixé sur le refroidisseur au niveau de
la semelle afin de maintenir la température de jonction des composants en dessous d’une valeur
critique pendant le cycle de fonctionnement (plaque a eau ou refroidissement a air forcé).

Parmi les technologies de modules de puissance, nous pouvons trouvez un nouveau
concept d’assemblage proposé par le Fraunhofer IZM a Berlin, en partenariat avec d’autres
instituts tels que Infineon Technologies AG, Schneider Electric, TU Berlin et les universités de
Budapest et de Chemnitz, il a été réalisé avec un refroidissement double-face faisant partie
intégrante du module de puissance [27].

EasyPIM-18
housing

Spacer

IGBT with
EP Copper

Bottom TLPB#2 (Posts
DCB
+UF

Figure 1.9: module de puissance a refroidissement double-face et processus d’assemblage [27]

Le fabricant Mitsubishi quant a lui propose des modules de puissance de type Direct-Lead-
Bonding (DLB). Dans ces modules bras d’onduleur, se trouvent quatre puces (deux diodes et
deux IGBTs) brasées en face arriére au dissipateur thermique, alors qu’en face avant les puces
sont brasées a une épaisse plaque de cuivre par un joint de brasure tres épais faisant office de
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"spacer’ [28]. Cette couche épaisse de brasure permet d’éloigner les plaques de cuivre d’amenées
du courant de la périphérie des puces et éventuellement de rattraper les différences au niveau des
épaisseurs des puces diode et IGBT.

Direct

Main Diode Lead Solder Al Wire Control

Lead \ / Lead
y |

N ng —1 B Heat

‘Rf)‘ei:ng = Spreader

TCIL Cu Fod Saolder IéBT
Figure 1.10: Module de puissance Direct-Lead-Bonding [28]
Ce méme fabricant propose aussi une nouvelle maniére d’assemblage de module de
puissance qui consiste a remplacer le gel en silicone dans une structure conventionnelle par de la

résine DP (Direct Potting) et de remplacer le substrat DCB par un IMB (Insulated Metal
Baseplate) [29].

Silicone gel Case
i Li

IMB  Resininsulator Solder

(a) (b)
Figure 1.11 : Structure conventionnelle d’un module de puissance (a), structure développée par

Mitsubishi (b) [29]

Le tableau 1 représente quelques modules de puissance utilisés dans des véhicules hybrides ou
électriques [30].
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Tableau 1.4 : Panel d'assemblages de modules de puissance dans 1'automobile hybride/électrique

[30]
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I11.2.

IGBT Silicium

Il existe différents types d’'IGBT qui different en termes de structure, de caractéristiques

électriques et de procédés de fabrication.

Traditionnellement, on rencontre deux principales familles d'IGBT :

e  Les IGBT Punch-Through (PT) dans lesquels le champ électrique traverse intégralement
la région de drift de tenue en tension en phase de blocage de la tension

e Les IGBT Non-Punch-Through (NPT) dans lesquels le champ électrique ne traverse pas
la région de drift.
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Le terme PT est aujourd'hui utilisé pour les puces IGBT relativement épaisses, fabriquées a

partir d’'un substrat d’épitaxie qui contient un buffer n*. Le terme NPT est quant a lui associé a

des puces plus fines fabriquées a partir des zones n~ du drift et qui n'ont pas de couche n*

supplémentaire épaisse (solution moins onéreuse).

Un apercu des différentes structures d’IGBT est présenté dans la Figure 1.12

Emitter Gate Emitter Gate Emitter Gate Emitter Gate
P } I
% 3 =T 1
> . \n2/ P \nZ/ P ]
Trcnch"'s
n- drift region n- drift region n- drift region

n- drift region

n* buffer SPT n*-buffer n- ficld stop
_ ) L
= Collector Collector
p* substrate &

Collector

)

Collector
(a) (b) (c) (d)

Figure 1.12 : technologie des différentes structures d’IGBT (a) PT, (b) NPT, (¢) SPT (d) T&FS

[31]

Deux principales tendances technologiques peuvent étre aussi observées dans le développement
des puces IGBT :

La technologie Trench et Field-Stop (T & FS) développée par Infineon [32] : La
conception d'un IGBT T & FS utilise une fine couche de buffer n+ sous le substrat n-
comme couche tampon permettant de limiter 'injection des porteurs excédentaires en
régime de conduction et de favoriser les recombinaisons de porteurs au blocage. La
tranchée profonde combinée avec une structure de type PT en face arriere (minimisation
de I'épaisseur de la couche n-) permet une faible tension a I’état passant et une réduction
de la surface de la puce.

e La technologie Soft-Punch-Through (SPT) développée par ABB [33]: La structure de
puce SPT est extrémement semblable a la structure T & FS, seule differe ici la structure
du MOSFET interne qui est ici planar. En raison de la couche n- étroite, des pertes

inférieures a 1'état passant et en commutation peuvent étre obtenues par rapport a un
IGBT NPT.

Les dernieres générations de composants 1200 V des deux nouvelles technologies sont désignées

par des IGBT 4 de type Trench ou T&FS et SPT*. Une comparaison de ces technologies, réalisée

dans [34], révele que les pertes statiques et dynamiques de ces deux technologies sont similaires.

La différence se trouve dans le rapport entre les pertes et la surface des puces : les puces Trench

permettent d’avoir une densité de courant de 130 A/cm? [35] alors que la densité de courant des
puces SPT+ est de 115 A/cm? [36].
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II1.3. MOSFET en Carbure de Silicium

Le transistor MOSFET (Metal Oxide Semiconducteur Field Effect Transistor) est un
composant a semi-conducteur de puissance commandé selon la polarisation appliquée entre grille
et source. Cette commande lui permet de commuter de I’état bloqué a ’état passant. Il est, en
plus, de type normalement bloqué ‘ normally-off’ ce qui rend son utilisation facile.

Plusieurs structures de MOSFET existent, les MOSFET silicium de type latéral sont les
premieres a étre développées, par contre elles furent rapidement remplacées par des structures
verticales, dans le but d’améliorer les performances du composant tels que la tenue en tension, le
calibre en courant, la chute de tension a 1’état passant ou les performances dynamiques.

Si les MOSFET silicium sont limités a quelques centaines de volts (900 V pour les MOSFET a
super jonction), le gap plus élevé du SiC permet la réalisation de composants plus haute tension
(aujourd’hui 1200 et 1700 V de fagon commerciale) avec des résistances a 1’état passant faibles.
Bien que les MOSFET SiC nécessitent une tension de commande entre grille et de source
différente de celle des MOSFET silicium (entre +20 V et -5 V), I’étage de commande rapprochée
reste relativement simple a réaliser et peu énergivore. La difficulté principale réside dans les
variations trés rapides de la tension drain-source lors des phases de commutation (jusqu’a
plusieurs dizaines de kV/ys) ce qui nécessite des circuits de commande rapprochée isolées avec
de tres faible capacités de mode commun.

L’autre inconvénient des MOSFET SiC réside dans la relative fragilité de l'oxyde de grille
(injection de porteurs chauds, courants tunnel de type Fowler Nordheim) qui peuvent dégrader
sa fiabilité. Des composants discrets et des modules sont aujourd’hui disponibles sur une large
gamme de tension (900 a 1700 V) et de courant (de l'ordre de 10 & 400 A environ) [37].

Il existe différentes variantes de ces structures verticales, parmi elles nous citons la structure
DMOS et la structure UMOS [38] utilisée notamment pour les derniéres générations de MOSFET
du fabricant Rohm présentées sur la Figure 1.13.

1 Inter-metal Dielectric
Gate Electrode

Gate Onide

pwell pewell

nsc nsic

Figure 1.13 : structure de MOSFET (a) DMOS (b) UMOS [38]
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II1.4. Diode Silicium PiN

Les composants a semi-conducteurs rapides nécessitent des diodes de roue libre adaptées,
car, en dehors de leurs propres pertes par commutation, elles influent de maniere significative sur
les pertes a la mise en conduction des transistors qui leur sont associés a travers leur courant de
recouvrement inverse.

Il existe deux type de diodes de puissances : les diodes Schottky en silicium (Si) et les diodes en
silicium (Si) PiN. Une structure schématique de cette derniére est représentée sur la Figure 1.14.

Cathode

i

n*

n- drift region

jul

!

Anode

Figure 1.14: structure de la diode Si PIN [31]

La couche n* de la cathode permet d’optimiser ’épaisseur et le dopage de la région n de drift
assurant la tenue en tension, et donc de minimiser la chute de tension a 1’état passant.

Diverses études ont été mises en ocuvre afin d’optimiser les comportements statiques et
dynamiques des diodes de puissance PiN.

Une premiere possibilité est d'appliquer le concept CAL (Controlled Axial Lifetime) en
implantant des ions He a proximité de la jonction pn. Cette implantation améliore le rapport
entre la chute de tension & 1'état passant et le courant maximal de recouvrement [39]. La durée
de vie des porteurs étant fortement dépendante de la température, le courant de recouvrement
de ces diodes peut augmenter significativement avec la température.

Une autre option consiste a implémenter des émetteurs d'anodes avec un faible dopage p*, ce qui
permet de limiter la charge excédentaire stockée en régime de conduction, d’améliorer son
évacuation au blocage et ainsi d’atteindre de faibles courants de recouvrement sans avoir recours
a des techniques spéciales de réduction de la durée de vie. Cette approche est connue sous le nom
de technologie EmCon pour Controlled Emitter [40], [45].

Dans les diodes EmCon4 de derniére génération, une couche profonde Field Stop (FS) est intégrée
afin d'améliorer le comportement au blocage et limiter le courant de « snap-off », en particulier
a des faibles niveaux de courant.

La diode EmCon utilise un émetteur P homogene (anode). L'efficacité de cet émetteur P est
réduite pour obtenir la distribution souhaitée et optimisée de la charge en exces dans la base zone
de drift [41].

Pour réduire l'efficacité d’injection de 1'émetteur P, la profondeur d'émetteur P et la
concentration de dopage sont optimisées [42]. La réduction de 1'efficacité de 1'émetteur peut ainsi
améliorer les caractéristiques de recouvrement inverse (réduction du courant de recouvrement
inverse IRRM) tout en améliorant la chute de tension a l'état ON [43].
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Figure 1.15: structure de la diode EmCon [44]

ITI.5. Diode Schottky SiC

En 2001, les diodes Schottky en carbure de silicium (SiC) [45], [46] ont été les premiers
dispositifs de puissance SiC commercialisés par Infineon. La réduction quasi complete de la charge
de recouvrement inverse qui existe dans les diodes de puissance Si PiN bipolaires classiques est
I'un des principaux avantages de cette diode SiC Schottky.

Dans I'état de D'art, les diodes en SiC de puissance 1200 V sont mises en ceuvre sous forme de
JBS (Juction Barrier Schottky) diodes et de MPS (Merged PiN Schottky) diodes dans lesquelles
des courtes zones de jonction pn et de barrieres Schottky sont alternées. La diode bipolaire ainsi
intégrée a la diode Schottky permet d’améliorer la robustesse a fort courant de la diode Schottky.

A"%‘de Schottky barrier

P
T O 3 T 5

n- (epitaxial layer)

n+ (substrate)

!

Cathode

Figure 1.16 : Structure d’une diode SiC MPS [31]

La Figure 1.16 représente la structure d’une diode SiC MPS. Les avantages des structures de
diodes SiC intégrées JBS ou MPS peuvent étre résumés comme suit :

e A des niveaux de courant inférieurs au courant nominal, la diode MPS se comporte comme
une diode SiC JBS classique.

o  Au-dessus d'un certain niveau de courant, les régions p* de la structure MPS commencent
a injecter des charges excédentaires et limitent ainsi la chute de tension en direct en cas de
surcharge. La diode MPS présente alors dans ce cas la caractéristique d'une diode SiC PiN.
Ainsi, en intégrant une structure MPS, la chute de tension directe a des courants élevés
peut étre abaissée et la capacité en surintensité de la diode peut étre améliorée [47].
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II1.6. Facteur de mérite

Certains auteurs ont proposé différents facteurs de mérite afin de comparer les qualités
de différents matériaux utilisés pour la conception des CSCP. Quatre facteurs de mérite sont
présentés dans ce qui suit :

Facteur de mérite de Johnson JFM [48] :

Ce facteur mesure les performances du matériau a fonctionner a hautes fréquences et a forte
puissance :

E 2
JEM = (;7) (1)

Avec
Ec¢ :le champ critique du matériau
Vst : la vitesse de saturation des porteurs

Facteur de mérite de Keves KFM [49] :

Ce facteur mesure les performances du matériau d'un point de vue thermique (évacuation de la
chaleur) et fréquentiel (vitesse de commutation) :

_ C. Usu,t
KEM =M1, 2)

A : la conductivité thermique du matériau

Avec :

¢ : la vitesse de la lumiere

& la constante diélectrique relative
Vet : la vitesse de saturation des porteurs

Facteur de mérite de Baliga BFM [50] :

Ce facteur mesure les performances du matériau a tenir une tension en inverse et a avoir une
faible résistance a I’état passant. Il est utile pour des applications basses fréquences et/ ou des
applications hautes tensions :

BFM =¢,.pu. E}, (3)
Avec :
Ec :le champ critique du matériau
1 : la mobilité des porteurs
& : la constante diélectrique relative

Facteur de mérite de Baliga pour les applications haute fréquence BHFM [51] :

Ce facteur mesure les performances du matériau pour des applications a haute fréquence et nous
informe sur les pertes en commutation :

BHFM = p. E2, (4)
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Avec :
Ec :le champ critique du matériau
1 : la mobilité des porteurs

Ces facteurs ne tiennent pas compte de I’état de la technologie, mais seulement des propriétés
des matériaux.

Le Tableau 1.5 présente différents matériaux en les comparant en fonction des quatre facteurs
de mérites décris ci-dessus et en normalisant les résultats par rapport au silicium.

Tableau 1.5 : Comparaison des matériaux en fonction des facteurs de mérite [52] [53] [54]

Facteur de mérite
Matériau | BFM BHFM KFM JFM
Si 1 1 1 1
4H-SiC 130 16.9 4.61 180
GaN 650 77.8 1.6 760
C 4110 470 32.1 2540

Nous constatons que le diamant est de loin le meilleur matériau par rapport a ces différents
criteres : bande interdite, rigidité diélectrique et conductivité thermique les plus grandes et une
mobilité des porteurs élevée. Le GaN et le SiC présentent également de tres bonnes performances
vis a vis de ces facteurs de mérite. La faible conductivité thermique du GaN le pénalise par
rapport au SiC, ce qui se voit clairement sur le facteur de mérite KFM, et I'intérét du GaN a
haute fréquence apparait clairement a travers le facteur de mérite JEM.

IT11.7. Comparaison d’un module de puissance IGBT silicium et
d’un module MOSFET SiC

La majorité de la littérature traitant de la conception et du prototypage de structures et
de systemes de conversion ne prend en compte les modeles de cofits dans |'optimisation.
Cependant, de nombreuses raisons pratiques rendent inévitable 1'examen des cofits. La raison la
plus convaincante semble que le cofit est de loin 1'objectif de performance le plus important et
donc le principal moteur d'innovation et d'optimisation dans la plupart des applications
d'électronique de puissance notamment dans le secteur automobile. Les exemples suivants
démontrent que la réduction simultanée des pertes, du volume et du poids est techniquement
souvent possible, mais, habituellement, s’effectue & des cotits plus élevés [55].

Considérons ainsi l'exemple de conception spécifique illustré a la Figure 1.17. Sur cette figure, un
onduleur & deux niveaux basé sur la technologie IGBT silicium [56] est représenté. La figure
montre le méme convertisseur utilisant des MOSFET en carbure de silicium.

Les plus faibles pertes par commutation du MOSFET SiC permettent d’une part de réduire
simultanément les pertes du convertisseur, le volume du systéme de refroidissement (voir la
Figure 1.17(c)) et d’autre part le volume des éléments passifs a travers 'augmentation de la
fréquence de découpage.
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Figure 1.17: exemple de comparaison d'un onduleur 2 niveaux triphasé (a) en IGBT Si (fd = 8
kHz) (b) en MOSFET SiC (fd = 16 kHz); (c¢) comparaison des pertes, volume et cofit [55]

La réduction des pertes et du volume peut pousser a utiliser 'onduleur avec des MOSFET en
SiC pour des raisons évidentes. En dépit des avantages évidents concernant les pertes et le volume
mis en évidence dans cet exemple, on peut constater que malgré un coiit considérablement plus
élevé des composants SiC (cofit de 3 a 4 fois plus élevé que les composants silicium), la réduction
du cofit des composants passifs permise par 'augmentation de la fréquence de découpage et celle
du refroidisseur permise par la réduction des pertes n’entraine qu’'une tres légére augmentation
du cofit global du convertisseur. Ainsi, chaque cas de figure devra étre étudié avec attention, et
les contraintes ne cofit ne pourront étre évaluées qu'avec des modeles de cofits quantitatifs des

composants.

IV. Exemple de topologies de convertisseurs rencontrés dans la chaine
de traction de véhicules électriques

De nombreuses structures d’onduleurs peuvent étre utilisées pour la chaine de traction de
véhicules électriques. On peut distinguer dans la littérature les onduleurs classiques deux niveaux
et les structures multi-niveaux pouvant mettre en ceuvre des composants en série (donc de plus
faible tenue en tension) ou en parallele (avec cette fois un calibre en courant plus faible). Ces
derniers seront décrits dans la suite de ce document.

Les principales topologies applicables a la chaine de traction de véhicules électriques seront
présentées en expliquant de fagon succincte les avantages de chacune de ces topologies par rapport
aux autres et les problemes que ’on peut rencontrer.
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IV.1. Onduleur de traction

Les onduleurs sont des convertisseurs statiques de puissance qui permettent de convertir
une source de tension continue (DC) en tension alternative (AC). Ils sont composés de semi-
conducteurs de puissance dont les technologies dépendent des caractéristiques de l’ensemble
convertisseur/machine. Il existe plusieurs structures d’onduleurs de niveaux différents, les plus
pus répandus étant les onduleurs a 2 et 3 niveaux.

IV.1.1. Les onduleurs de tension 2 niveaux

Les onduleurs classiques a 2 niveaux permettent d’obtenir une tension de sortie de bras
V.o qui prend deux valeurs (+E ou 0). Une structure d’onduleur 2 niveaux est présentée en Figure
1.18.

T1 D1

D5

|+

TS: ‘ D3 Ts
T2 D2 T4 D4 T6
VaU

Figure 1.18: onduleur 2 niveaux triphasé

Les interrupteurs T, et T> se commandent de fagon complémentaire (de commandes respectives
Cy et €] ). La tension de sortie V,peut avoir deux valeurs:

e E lorsque l'interrupteur supérieur T; conduit.

e 0 lorsque l'interrupteur T conduit.

Afin de déterminer les tensions simples aux bornes de la machine, on écrit les équations
suivantes :
Van(£) = Vao (8) — Vo ()
Vin(£) = Vo (t) — Vo (2) (5)
Vcn(t) =V ) — Vio (8)

En sommant chaque terme membre & membre, on obtient :
Van () + Vpn(£) + Ven (€) = Voo (8) + Vo + Veo — 3V (6)
Or comme on est en régime triphasé équilibré, on a donc :

Van(t) + Vbn(t) + Vcn(t) =0 (7)

Vio(®) =5 (Vao + Voo + Veo) (8)

W] =
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On en déduit le systeme suivant :

Van 1 2 -1 -1 VaO
Vin | =371 2 —1{ ¥y (9)

VCO

Les tensions simples peuvent donc prendre les valeurs :

{-385 385 0: 38 3}
L’avantage de cette topologie 2 niveaux est son nombre réduit de composants ainsi que la mise
ceuvre simplifiée de leurs commandes. Le revers de cette structure est la présence d’harmoniques
dans la tension résultante qui dégrade la qualité de I'énergie (fort taux de distorsion harmonique
ou THD). Pour réduire ce THD, il faut augmenter le nombre de niveaux de la tension V.. Pour
cela, on augmente le nombre de composants par bras de commutation : Ce type d’onduleurs est
dit multi-niveaux.

IV.1.2. Convertisseurs 3 niveaux de type NPC

Les convertisseurs a niveaux multiples peuvent étre obtenus en faisant une connexion
série ou parallele de composants a semi-conducteurs de puissance. Ces structures ont pour origine
commune la volonté d’augmenter la tension des installations électriques de forte puissance pour
diminuer les pertes dues au courant, et 'amélioration des formes d’ondes afin de réduire les
besoins en filtrage. Il existe plusieurs topologies de convertisseurs multiniveaux :

e Neutral point clamped : NPC

o Neutral point piloted : NPP

o Convertisseur a capacité flottante

e Convertisseur multicellulaire superposé : MCS

e Active neutral point clamped : ANPC

e  Onduleur multiple point clamped : MPC

e  Onduleur stacked neutral point clamped : SNPC
o Active resonant commuted pole inverter : ARCPI

Le
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Tableau 1.6 suivant résume une comparaison de quelques-unes de ces topologies. Le transistor
T, représente le transistor haut du demi bras. T» représente le transistor du bas du demi bras et
T, le transistor de clamp.

Dans le cadre de cette thése seul le convertisseur 3 niveaux de type NPC sera étudié et développé.
Ce convertisseur a été sélectionné parmi les convertisseurs NPC, NPP, ANPC et MPC car il
nécessite le nombre le plus faible de composants a semi-conducteurs de puissance et est la solution
a priori la moins cotiteuse.
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Tableau 1.6 : Comparaison des topologies NPC, NPP, ANPC et MPC pour un bras d’onduleur

NPC | NPP | ANPC I\/éP
Nombre de niveaux 3 3 3 4
Nombre d’IGBT 4 6 6 6
Nombre de diode 6 6 6 6
T, Tension bloquée 1/2 1/2 1/2 1/3
Tension commutée 1/2 1/4 1/2 1/3
T Tension bloquée 1/2 1/2 1/2 2/3
Tension commutée 1/2 1/4 1/2 1/3
Te Tension bloquée - 1/2 1/2 1/3
Tension commutée - 1/2 1/2 1/3

Pour un choix judicieux parmi ces différentes topologies qui présentent des caractéristiques
différentes en terme de tension bloquée et commutée et de niveau de tension de sortie, une étude
globale des pertes et de 'encombrement pourrait étre intéressante.

L’onduleur NPC a été introduit en 1981 par Akira Nabaz [57]. Il comporte quatre IGBT connectés
en série avec leurs diodes en antiparallele, deux condensateurs en série de valeur égale afin de
partager la tension en 2 niveaux et deux diodes de clamp dans le but d’avoir un niveau de tension
supplémentaire.

Les convertisseurs a diodes clampées représentent des avantages selon [58] et [59] comme par
exemple, la forme d'onde de la tension de sortie qui présente une meilleure qualité spectrale que
celle d'un onduleur 2 niveaux triphasé classique. Cela rend les filtres passifs peu volumineux,
voire inexistants. Ils sont configurables de fagon a obtenir un nombre élevé de niveaux,
permettant ainsi de réduire la tension bloquée par chaque interrupteur. Cependant, cette
topologie nécessite des diodes de clamp rapides qui doivent étre capables de supporter
entierement le courant de charge et sont sujettes a de séveres contraintes de recouvrement
inverse. Il existe aussi une inégalité des pertes en commutation et en conduction entre les
interrupteurs ayant un point de connexion sur le bus, a savoir T; et T, par rapport aux autres
suivant le type de modulatrice utilisé.

Figure 1.19 : onduleurs trois niveaux triphasés de type NPC 3 niveaux
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11 existe aussi des onduleurs a 4 voire 5 niveaux. Le principe est le méme : on augmente le nombre
de composants par bras pour réduire le THD. Toutefois, la commande d’un onduleur 4 ou 5
niveaux est plus complexe et le nombre important de composants augmente aussi le cofit de ces
structures.

IV.2. Convertisseurs pour I’élévation de la tension d’alimentation
de 'onduleur

IV.2.1. Convertisseur DC/DC pour chaine de traction

Dans l'état de l'art, Il existe différentes topologies de convertisseurs DC/DC. Ils peuvent
étre isolés ou non, et a résonance [60], [61].
Les convertisseurs DC/DC sont souvent combinés avec d’autres types de convertisseurs de
puissance comme les onduleurs (convertisseurs DC/AC) ou les redresseurs (AC/DC). Dans le
cadre de cette theése, nous nous intéresserons a l'association de convertisseur DC/DC de type
boost avec un onduleur de tension. Cette association peut étre intéressante dans le cas ou l'on
chercher a augmenter, pour des raisons d’efficacité énergétique, la tension d’alimentation de
I’onduleur de traction.

La Figure 1.20 présente un exemple de la chaine de traction électrique de la voiture Toyota Prius
2010. Ce systeéme possede un convertisseur hacheur de type boost en fonctionnement moteur et
d’un buck en fonctionnement génératrice. Ce convertisseur est associé a ’onduleur de puissance
et est utilisé pour élever la tension du bus DC.

Bi-directional DC-DC Converter

Motor Inverter Generator Inverter
IPM /l HK[ J | [ ]I
e [(K* ‘fl‘ x(JK* D;q: wotor K% (K& (K& —
{'ms\-l— : = -_—— { } { /:;.
Smoothing — =
kerd = —Filter capacitor
T | Tcapacior | [ & ' (kKx Dﬁz: []jﬁx ¥ [(KF[K#
* ‘ 7 1 i z ||
2016V -
Battery *

201.6V -850 VDC

Figure 1.20 : chaine de traction de la Toyota Prius PCU 2010 [62]

IV.2.2. Onduleur a source impédante (Z source)

Ces convertisseurs permettent de remplacer 'association du convertisseur DC/DC et un
onduleur. Apparus dans les années 2000 dans les travaux du Professeur Fang Zheng Peng [63].
Ils présentent 'avantage de pouvoir élever le niveau de tension appliquée a la charge sans
I'utilisation d’un convertisseur élévateur en amont de 'onduleur. Parmi ces convertisseurs, nous
pouvons trouver 'onduleur Z-source. Cet onduleur permet d’élever la tension du bus DC par
I'intermédiaire des composants a semi-conducteurs de puissance de 'onduleur en autorisant la
fermeture des interrupteurs haut et bas a 'aide du circuit impédant LC.
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+
[

Onduleur & Z-source

Source de tension

Figure 1.21: Chaine de traction avec onduleur & Z- source [64]

Il existe aussi une variante de cet onduleur, nommée onduleur & Quasi Z-source apparue quant
a elle en 2008. Un de ses avantages consiste en 'existence d’un courant continu circulant dans la
source [65], [66].
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Figure 1.22 : Chaine de traction avec onduleur & Quasi-Z- source [64]

Nous pouvons aussi citer d’autres variantes isolées ou non isolées ou multiniveau dont I’onduleur
a Z-source 2 niveaux [67] ou 'onduleur & Trans-Z-source ou 'onduleur a Trans-Quasi-Z-source
[68].

V. Modele de pertes

Dans un composant bipolaire, le courant dans la zone de tenue en tension est traversé a
la fois par des électrons et des trous, avec pour principal effet 'augmentation de la conductivité
électrique de cette zone par I'injection de charges excédentaires dans la zone de drift assurant la
tenue en tension (d’autant plus épaisse et résistive que la tension de claquage est élevée). Ce type
de composant présente donc une chute de tension a ’état passant bien meilleure que des
composants unipolaires. En contrepartie, lors du blocage du composant, ’évacuation des charges

stockées dans la zone de tenue en tension augmente les pertes en commutation.

Différents types de modeles de composants a semi-conducteurs de puissance existent dont :
— les modeles comportementaux
— les modeles analytiques physiques

— les modeéles a éléments finis
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Les modeles comportementaux sont souvent privilégiés dans une étude systeme pour leur
simplicité de mise en ceuvre. Ils se comportent généralement comme une boite noire et leur
fonction est de représenter par des formules mathématiques un composant ou un systéme sans
nécessairement tenir compte des phénomenes physiques internes régissant son fonctionnement.
Cependant, les modeles analytiques physiques quant a eux, sont régis par des équations
représentant les phénomenes physiques internes. Ces modeles peuvent étre extrémement
complexes a établir et leur domaine de validité peut étre relativement limité.

Les modeles a éléments finis permettent de simuler le comportement interne d’'un CSCP en
résolvant les équations fondamentales (transport, Poisson, chaleur etc...).

Plusieurs modeles de calcul de pertes dans un onduleur existent dans la littérature. Les pertes
dans les CSCP étant principalement de deux natures : par conduction et par commutation, lors
des changements d’état du composant.

Cette section propose des modeles détaillés pour le calcul des pertes totales (conduction et
commutation) dans les composants a semi-conducteurs de puissance.

V.1. Pertes par conduction

Les pertes de conduction d'un composant a semi-conducteur de puissance dépendent de
ses caractéristiques de sortie. Pour les CSCP bipolaires tels que les IGBTS ou présentant une
tension de diffusion telles que les diodes Schottky, les pertes moyennes par conduction sur une
période T peuvent étre calculées comme suit [69]:

1 T
PP (i (D), T;, Vgate) =7 f Vee (ic (D), T;, Vgate).ic(t)dt (10)
0

Dans I’'Equation (10), la tension V.. désigne la tension entre collecteur et émetteur qui dépend
du courant i., de T; la température de jonction et de la tension de commande appliquée entre
grille et émetteur V.

Dans le cas d'une diode PiN ou Schottky, le méme modele peut étre utilisé. Par contre la
dépendance a la tension Vg ne s'applique pas et la tension V.. est remplacé par la tension directe
de la diode. Pour les transistors FET tels que les MOSFET ou JFET, et qui présentent un
comportement purement ohmique en régime de conduction, le modele (de I'Equation (10)) peut
étre utilisé de maniere analogue. Cependant, en raison des propriétés ohmiques de la région
linéaire de la caractéristique de sortie, 'Equation (10) est modifiée comme suit :

1 T
Pcfet (ld (t): Tj: Vgate) = ? J. Rds,on(ld (t), Tj: Vgate)- lczi (t)dt (11)
0

Avec

] Vas(ia(t)TjVgate)
Rason(10(6).T) Vyrg) = 0] o,

=0 (12)

Les modeles de perte de conduction proposés tiennent compte des dépendances au courant
variable dans le temps, de la température de jonction moyenne et de la tension de grille.
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En fonction de I'allure du courant conduit par le CSCP, 1'approche de modélisation choisie permet
de considérer en détail les caractéristiques de sortie fortement non linéaires typiques pour les
CSCP bipolaires (intégrant une jonction PN) et, dans une certaine mesure, pour les MOSFET

au comportement purement ohmique.
PP (Ioavgs Ieyms) = Viw-leavg  Rew- 127ms (13)
PL™ (Igrms) = Ras,on- 13 rms (14)
Avec Icave, le courant moyen et Ic.ms la valeur efficace du courant.

Dans la littérature, certains auteurs considérent les parametres relatifs aux pertes par
conduction : Ragson, tension de diffusion pour les bipolaires, .. Cependant ces parametres sont
fortement thermosensibles. Leur évolution avec la température doit étre décrite. Il en va de méme
avec la tension de commande V. comme le prouve la Figure 1.23. Contrairement aux modéles
de perte de conduction généralement utilisés ([70], [71]), la température de jonction T et la
tension de commande V.. ne sont pas pris en compte dans le modele de calcul présenté dans les
équations (13) (14) pour simplifier le modele [69].
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Figure 1.23: exemple de données fournies dans la datasheet, (a) caractéristique de 'IGBT 600 V

IGW30N60T pour 25 °C , (b) pour 175 °C [72] , (¢) caractéristique Rds,on (Id) du MOSFET 1200
V SiC Wolfspeed C2M0080120D 73]
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Les parametres du modele de pertes [69] sont extraits de la datasheet du composant ou si besoin
de caractérisations électriques spécifiques. La Figure 1.18 montre un exemple des caractéristiques
en conduction issues du datasheet pour un IGBT silicium et un MOSFET en SiC.

D’apres 'auteur, ces parametres peuvent étre étendus, en faisant une interpolation des données
fournies dans la datasheet du CSCP. Le résultat de cette interpolation est illustré sur la Figure
1.24. La méthodologie de I'interpolation n’a pas été développé par l'auteur dans son manuscrit
de these. [69].
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Figure 1.24: résultats de ’interpolation des caractéristiques , (a) caractéristique de PIGBT 600V
IGW30NG0T (b) caractéristique Rason (Ia) du MOSFET 1200V SiC Wolfspeed C2M0080120D [69]

V.2. Pertes par commutation

Dans [69], les pertes par commutation sont calculées comme suit :

Psw (Ion' Ioff' Von» Voff» Tj' Vgate,on» Vgate,off' Rgate,on' Rgate,on)

Nsw,on

1
= ? z Eon (Ion: Von, ij Vgate,onr Rgate,on)
i=1

Nsw,off
t Z Eor(Togp:Vors: Tj» Vateor Rgate,Off)‘
i=1

Avec Nyw.on €t Nyyorle nombre de commutation du transistor sur une période T.

Les énergies Eon/or désignent les énergies dissipées par commutation au blocage et a 'amorcage.
Ces énergies dépendent du courant commuté, de la tension bloquée, de la température de jonction
et des parameétres de commande (tensions au blocage et en conduction et résistance de grille).

Toujours d’apres [69], les parametres de I'Equation (15) sont calculés de la fagon suivante :

o Les courants commutés et les tensions bloquées sont extraits des formes d’ondes
temporelles.

e La température de jonction moyenne est calculée en utilisant un modele thermique
simplifié.

e Les tensions de commande de 'IGBT ou du MOSFET V.. et les résistances de grille
Ryt sont définies par l'utilisateur et elles sont considérées constantes dans le temps et
pour un point de fonctionnement donné, contrairement aux travaux effectué dans [74]
ou l'auteur prend en compte le comportement dynamique de la tension de commande.
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VI. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons cherché a montrer la place de plus en plus importante
occupée par ’électronique de puissance dans le secteur automobile. Les systeémes électriques sont
rendus plus performants grace au développement de nouveaux composants a semi-conducteurs
de puissance. L’introduction de batterie haute tension permet d’investiguer de nouvelles
architectures de la chaine de traction.

L’étude des différentes architectures possibles nécessite d’avoir des modeles précis et fiables des
CSCP pour déterminer les performances des systémes notamment en terme de pertes.

La plupart des fabricants de CSCP fournissent des données pour caractériser leurs produits.
Toutefois, selon les domaines d’application et les points de fonctionnement considérés, les données
fournies peuvent s’avérer inadéquates ou insuffisantes, c’est ce qui va étre développé dans la suite
de ce manuscrit.
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Résumé

Ce deuxieme chapitre a pour objectif de développer un modele des pertes en conduction
et en commutation qui se base dans un premier temps sur les données fournies par les fabricants
des modules de puissance. Ce modele sera complété par les données issues des mesures de
caractérisation. Il sera ensuite utilisé dans le chapitre 4 pour l'estimation des pertes totales (en
conduction et en commutation) dans un fonctionnement donné.
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I. Introduction

L’optimisation du rendement de la chaine de conversion est un des objectifs de cette

theése. La topologie du convertisseur associé joue alors un role prépondérant. Afin de pouvoir
comparer différentes structures entre elles, en terme de rendement, il est nécessaire, pour les
concepteurs en électronique de puissance, de disposer d’outils de modélisation basés sur des
solveurs circuits permettant d'estimer finement les pertes dans les composants actifs et
notamment les pertes par commutation.
Certains fabricants de modules de puissance fournissent des modeles circuits de type « SPICE »
de leurs composants, permettant ainsi une estimation rapide des performances des composants
dans une structure de conversion. Mais la validité de ces modeles sur de larges plages de
fonctionnement (courant, tension, température) est souvent limitée. Pour parer a l'absence de
modeles de composants, des éditeurs de logiciels proposent des modules d’extraction permettant
d'établir une modélisation compatible avec leurs solveurs et ainsi estimer relativement facilement
I'ensemble des pertes (commutation et conduction) en fonction de I'application et de la structure
de conversion retenue. Cela permet ainsi de pouvoir estimer le rendement du convertisseur. Ces
méthodes sont basées sur une lecture fine des datasheets mais n'assurent pas nécessairement la
véracité du modele qui en découle et doivent étre également validées et éventuellement
complétées par des caractérisations expérimentales.

I1. Modélisation numérique : SIMPLORER

II.1. Méthode d'extraction des parametres

Le logiciel Simplorer© [76] développé par Ansys© [75] permet de modéliser les composants
actifs par un modele électrique équivalent qui tient compte de nombreuses données issues de la
datasheet du fabricant (caractéristiques statiques et énergies de commutation) mais aussi de
caractéristiques physiques et géométriques (capacités internes non linéaires variant avec la
tension imposée aux bornes du transistor (longueur du canal, dopages...).

La figure 2.1 présente le modele circuit de 'IGBT et de sa diode antiparallele sans détailler les
modeles physiques des transistors MOSFET et BJT utilisés ici pour la modélisation de 'IGBT.
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Figure 2.1 : modele d'un IGBT et de sa diode antiparalléle sous Simplorer [76]
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L’ensemble des éléments du modele de 'IGBT et de sa diode antiparallele sont déterminés de
fagon totalement transparente pour I'utilisateur, a partir de modeles non directement accessibles.
Une procédure d’extraction est en effet mise en ceuvre a partir de données issues du datasheet,
et ’ensemble des modeles IGBT et diodes sont alors définis. Seules les résistances R «, R e, R aux
et R 4 et les inductances L ¢, L 4, L o €t L .x peuvent étre facilement modifiées par ['utilisateur.
Ces dernieres dépendent du cablage interne du convertisseur et influencent fortement les résultats
de simulation comme on le constatera par la suite.

Afin d’illustrer les performances de l'outil de simulation, nous prendrons comme support le
module FS100RO7PE4 [79] afin de détailler la méthode d’extraction utilisée par l'outil de

simulation.

Un module d'extraction des parameétres permet de renseigner le modele sous Simplorer [81]. Il est
basé sur la lecture des documentations fournies par les constructeurs de composants. Ils sont
ainsi traités par outil d’extraction des parametres, des grandeurs électriques thermiques et des
réseaux de caractéristiques. Cette extraction se fait en 12 étapes.

Les 4 premieres étapes consistent a renseigner les valeurs de la tension de claquage Vggr, du
courant nominal Ic a 25°C, de la température maximale de jonction T}, de la résistance de grille
interne Rg, de la capacité d’entrée, des tensions Vgr ox et Vee orr appliquées sur la grille de
I'IGBT en conduction et au blocage, des inductances et résistances de connections sur chacune
des électrodes de grille, collecteur et émetteur.

Puis I'étape 5 renseigne les caractéristiques I¢(Ver) pour trois valeurs de températures 25 °C, 125
°C et 150 °C (Figure 2.2) et pour une tension appliquée entre collecteur et émetteur de 20 V.
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25°C' ; datasheer

L2

5°C' : simulation

180

25°C'; datasheer

160 0o
0°C ; simulation

S~
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(

5°C ; simulation
(
(

il

o0 1 2 3 4 78 9 1b 11 1
Vee (V)

Figure 2.2 : Caractéristique I¢c = f(Var) pour Ve = 20 V et Ty = 25, 125 et 150 °C (module
FS100R07PEA4)
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Puis, dans I’étape 6, nous renseignons la caractéristique statique Ic¢(Vcg) pour une température
différente de 25°C et pour plusieurs tensions Vgg. Ici, dans ’exemple retenu, Tj = 150 °C et Vg
=11V, 13 Vet 15 V (Figure 2.3).
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—Vee =13V : simulation
204 W Vee =11V ; datasheet
! —Vee =11V ; simulation
04 e T T ol "ol T Ak T alh Al
00 05 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Vee(V)

Figure 2.3 : Caractéristique Ic = f(Vci), pour Vo = 11, 13 et 15 V et Ty = 150 °C (module

FS100R07PEA4)

Dans 'étape 7, on renseigne la caractéristique en direct de la diode antiparallele Ip(Vy) (Figure

2.4) a différentes température de jonction, 25, 125 et 150 °C. Ces températures sont imposées par

Simplorer.
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Ve(V)

Figure 2.4 : Caractéristique Iy = f(Vy), Ty = 25, 125 et 150°C (module FS100R07PEA4)

Enfin, les impédances thermiques de 'IGBT et de la diode sont renseignées dans les étapes 8 et
9. Le modele thermique entre jonction et ambiant décrit a la Figure 2.5 utilise ici un réseau de

Foster( la résistance est en paralléle avec la capacité et ceci correspond au modele donné par la

datasheet) pour l'estimation des

températures de jonction de la diode et de 'IGBT sans toutefois

considérer de couplage thermique entre les différentes puces du module.
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Figure 2.5 : Modele thermique de I'lGBT et de la diode [76]

Avec 1, = R;. C;

Tableau 2.1: Valeurs des résistances et capacités thermiques

i 1 2 3 4
Ri [K/W] | 0.027 | 0.1485 | 0.144 | 0.1305
IGBT
78] 0.01 | 0.02 | 005 | 0.1
, Ri [K/kW] | 0.045 | 0.2475 | 0.24 | 0.2175
diode
7 [5] 0.01 | 0.02 | 005 | 0.1

La Figure 2.6 présente les impédances thermiques entre la jonction et le boitier du module de
puissance pour 'IGBT et la diode ayant servi a renseigner le modele thermique présenté a la

Figure 2.5.

1.00 H 3 H 1.00 T T

0.104 0.10

Zthje (K/W)
Fithjc (K/W)

] ]
“0.001 0.010 0.100 1.000 10.
t(z)

(b)

Figure 2.6 : Impédance thermique entre la jonction et le boitier (a) IGBT (b) diode (module
FS100R07PEA4) [76]

0.01
0.0

L’étape 10 correspond enfin a la description des performances dynamiques de 'IGBT et de la
diode [82], ou les valeurs de Eox, Eorr, tox, torr pour PIGBT et Q.. pour la diode sont renseignées
pour les grandeurs Veg = Vir/2 et Ic égal au courant nominal a 25°C et pour deux températures

différentes (Tableau 2.2).
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Tableau 2.2 : valeurs renseignées dans le modele d'extraction (module FS100R07PE4) ) pour la
description des performances dynamique de 'IGBT et de la diode

T
T, Vee Ic Eoxn  Eorr  Ton oF Qrr

(°C) (V) (A) (mJ) (mJ) (ns) . (nC)

Valeurs de référence
a Ty = 150°C
Valeurs a une Tj
différente de Tjuom

150 300 100 1.6 5.2 70 320 9

25 300 100 0.8 3.7 50 270 445

Les valeurs de référence (Tableau 2.2) correspondent aux valeurs données pour le courant
nominal, soit 100 A, une température de jonction de 150 °C et & une tension valant la moitié de
la tension de claquage soit 300 V ici.

Pour les valeurs a une température de jonction différente de la température de référence de 150
°C, elles sont données dans le tableau extrait de la datasheet (cf. Figure 2.7). Nous avons eu le
choix entre 25 °C et 125 °C, mais nous avons choisi 25 °C pour avoir une excursion en température

plus large.
Einschaltverzégerungszeit, induktive Last  |lc = 100 A, Vee =300V LTi=25°C N 0.05 us|
Turn-on delay time, inductive load Vee =215V Ty = 125°C = 0,06 Hs
Reen = 3,90 T4 =150°C 0,07 Hs
Abschaltverzogerungszeit, induktive Last  |lc = 100 A, Vee = 300 V [T, = 25°C N 0,27 us |
Turn-off delay time, inductive load Ve =215V Ti=1200C 0,30 Hs
Rer=3,9Q T,;=150°C 0,32 us
Einschaltverlustenergie pro Puls le = 100 A, Vee =300V, Ls = 30 nH [Ty = 25°C 0,80 mJ|
Turn-on energy loss per pulse Vee = #15 V, difdt = 3350 Afps (Ty = 150°C) Ty = 125°C Een 1,30 mJ
Rsn =390Q Ty = 150°C 1,60 mJ
Abschaltverlustenergie pro Puls le =100 A, Vee =300V, Ls = 30 nH fo=25C 3,70 mJ|
Turn-off energy loss per pulse Vee = 215 V, du/dt = 3300 V/ps (T, = 150°C) T,; = 125°C | = 4,90 mJ
Rer =39 0Q Ty = 150°C 5,20 mJ
Sperrverzogerungsladung Is = 100 A, - die/dt = 3350 Alps (Ty=150°C) | T, = 25°C 445 pC|
Recovered charge Ve =300V Ty = 125°C Qr 7,80 pC
Vee =-15V Ty =150°C 9,00 pC

Figure 2.7 : données du tableau issue de la datasheet du module FS100R07PE4 [79]

Le modele de la Figure 2.1 est régi par les équations du modele statique et dynamique décrit
dans la partie suivante.
I1.1.1. Mise en équation des caractéristiques statiques de 'IGBT

L’IGBT est modélisé en statique par ses deux transistors MOSFET et BJT internes. Le
modele statique du MOSFET utilise le modele de Schichman-Hodges. Il est décrit par les
équations suivantes :

Tension de saturation :

Vsar = Appr(T)(Vgs — Vp(T))Mrer(™) (16)
Courant de saturation :
K(T)
Isar = — (Vgs — Vp(T))Nrer (™ (17)
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Lorsque Vpg < Vgur

_ VDS VDS
Ip = Isar(1 + KLM.Vpg)(2 — Ve )(_V ) (18)
SAT SAT
Et si VDS = VSAT
ID = ISAT(l + KLMVDs) (19)

Avec Vp, est la tension de seuil, Appp est le facteur de saturation, Arer, K,KLM, Mppr et Npgp
sont des coefficients. Tous ces parametres ont une dépendance a la température T.

Le modele statique du transistor bipolaire interne est décrit par les équations d’Ebers et Moll.

Io = BN(T).I (20)
Avec BN le gain en courant et I, le courant de base du transistor bipolaire interne décrit comme
suit en fonction de la tension Ve appliquée entre base et émetteur :

VBE 1

Ig = Isary, (T). (eMBT'T — 1) (21)

Avec Vg, la tension base-émetteur du BJT interne, et Vo = K(—IB.T avec Kgp la constante de

Boltzmann et q la charge élémentaire.

II.1.2.  Mise en équation des caractéristiques statiques de la diode :

La diode est modélisée par la caractéristique I(V) d’une jonction PN en série avec une
résistance dépendante du courant (prise en compte de la modulation de résistivité). Le courant
statique de la jonction et la résistance série sont données par les équations suivantes :

VF
Ip = Isar—p (T). (eMrVT — 1) (22)

La résistance série Rpurk est dépendante du courant et est donnée par la relation suivante :

r. — Re-r(D)
BULK — —m—m—
2
1+E (23)
INOM

Les parametres Mp, Isatr et Rpr sont utilisés pour modéliser la diode. Les coefficients de
température M, Isarr et Rpr sont utilisés pour calculer la dépendance en température de la
diode.

I1.1.3. Modele dynamique de 'lGBT

A titre d’exemple, nous décrivons ici le modele dynamique de P'IGBT qui est construit a
partir du modele statique en y ajoutant des éléments passifs tels que les capacités inter-électrodes
et les inductances de connexion, mais aussi des sources de courant afin de représenter par exemple
le courant de trainage et son évolution temporelle.
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[1.1.3.1. Modélisation des capacités inter-électrodes de 'lGBT

Toutes les capacités du modele de 'IGBT sont modélisées par une capacité de déplétion
lorsqu’elle est polarisée en inverse. Cette capacité dépend de la tension inverse appliquée. En
notant Vjery la tension appliquée entre deux électrodes, lorsque cette tension est négative, la
capacité de déplétion varie selon la relation suivante et ne dépend que de la tension appliquée :

1— DELTA
C(Vincr) = Co(DELTA +

(1- M)ALPHA (24)

VDIFF

Lorsque par contre la tension entre les deux électrodes est positive (pour des valeurs positives de

Vixer), ces capacités s’écrivent de la fagon suivante dans le modele :

—V]NCTALPHA.(l—DELTA)
C(Viner) = Co(1+ (BETA-1)(1—e (BETA-1)Vpirr ) (25)

DELTA, ALPHA et BETA sont des constantes.

Les deux équations sont différentiables méme lors de la transition d'une équation a l'autre, au
passage par zéro de la tension appliquée aux bornes des électrodes considérées. L’utilisation de
ces deux équations permet de rendre compte de la forte variation des capacités avec la tension
appliquée.

Les capacités Cac, Ccr, Cps et Cer sont ainsi modélisées par les Equation (24) et Equation (25)
lorsque le potentiel Vyxcr est respectivement positif et négatif. La capacité Cgr est représentée
par deux capacités en parallele qui interviennent de fagon complémentaire selon le signe du
potentiel Vixer (cf. Figure 2.8).

NO435

Figure 2.8: modele Simplorer des capacités Cec, Car, Cas, Cer [76]

I1.1.3.2. Modélisation des capacités des jonctions PN

Des jonctions PN se rencontrent au niveau de la diode antiparallele et de la jonction base
émetteur du transistor bipolaire interne. En régime de conduction de ces jonctions, lorsque ces
jonctions sont polarisées en direct et qu’elles conduisent un courant, elles sont modélisées par une
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capacité de diffusion. Ces capacités sont représentatives des charges injectées en régime de
conduction et dépendent donc du courant et de la température.

i(t) + Isar
M.Vp
TAU et M sont des parametres définis par Ansys©.

CDIFF == TAU (26)

Les capacités de diffusion base-émetteur Ci.(Ig) pour le transistor bipolaire et Cug(li) pour la
diode de roue libre (cf. Figure 2.9) sont toutes les deux modélisées par la méme approche
(Equation (26)).
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Figure 2.9: capacités de diffusion du modeéle Simplorer [76]

Pour amortir les oscillations produites, lors des phase de commutation, une résistance
supplémentaire d’amortissement R(Vas) est rajoutée au circuit de la Figure 2.10. Cette résistance
dépend d’un coefficient d’amortissement et des inductances parasites et des valeurs des capacités
internes renseignées dans le modele.

L

RDAMP = DAMPING. C(V)

(27)

L’inductance L n’est pas représentée sur la Figure 2.10.
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Figure 2.10 : modéle Simplorer de la résistance d'amortissement [76]
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II.1.4. Modele de la diode de roue libre

Il existe un modele de roue libre [109] (Figure 2.11) mais qu’il n’est pas clairement défini
par Ansys© [75]. La forme d’onde du courant de recouvrement est illustrée sur la Figure 2.11.
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Figure 2.11 : modéle Simplorer de la diode de roue libre [76]

La charge excédentaire totale pendant le passage a 1'état passant est controlée par le parametre
TAUFWD. La charge de recouvrement inverse, Q. est plus faible en raison de l'extraction de
charge pendant 1'état passant.

La charge excédentaire totale a été stockée pendant la phase de conduction de la diode. Le
courant inverse maximum, les pentes de courant, la charge restante apres 'annulation du courant
mais aussi la durée de recouvrement inverse dépendent des conditions de commutation
(électriques et thermiques). Les parameétres Ry rwp, Rz rwp, Rs rwp, SF1 rwp et SF2 pwp contrdlent
la forme du courant de recouvrement inverse. Ces parametres sont générés par le modele.

T T T T T T T T L\ L} T T T
I L0 L, () o 19
RRL [\ ginusoidal ] - sin ]
" 1) Ly
R,\ Ry | /
[ 1 exp Cos
_\ r! Ill\i
exponential
1 lin
{t(‘ | r! IIHM
1 1 1 v lB (‘ SFI 'S SF\ l! \ql\md :
t [sl 4 L L L e VBN

Figure 2.12: forme d'onde du courant de recouvrement inverse [76]
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I1.2.  Utilisation du modeéle pour la simulation du circuit de test

en mode double pulse

Le schéma présenté en Figure 2.13 et représentatif du circuit de test développé dans le
cadre de cette these a été simulé sous Simplorer. Le circuit de commande du transistor délivre
une tension qui varie de Vgg = 15 V (conduction) a Veg = -15 V (blocage). La résistance de grille
R est un parametre d'étude ajustable.

Les modeles de 'IGBT et de la diode ont été renseignés a partir des données du datasheet.
L’inductance totale de la maille de commutation est discrétisée entre l'inductance parasite du
condensateur de découplage L¢, I'inductance de la maille de puissance Lr et les inductances de
connexion internes au module et qui sont renseignées dans le modele Simplorer du module.
Nous estimerons les énergies de commutation a l'ouverture Eox et a la fermeture du composant
Eorr sur la base des simulations temporelles.

Figure 2.13 : Circuit simulé a I’aide du logiciel Simplorer

La simulation permet d'extraire les formes d'ondes de tension et de courant aux bornes du
transistor et de la diode pour différents courants commutés et différentes températures de

jonction. En prenant les parametres suivants :

Tableau 2.3 : valeurs des parameétres du circuit simulé

Variables | E(V) | C(uF) | Lo(nH) | Ro(Q) | Ly(nH) | Ry(pQ) | LynH) | Ry(Q) | L(uH) | Ru(Q)

valeurs 300 250 10 5 30 10 10 4 350 1.7

Les valeurs présentées dans ce tableau seront justifiées dans le chapitre 3.

Des résultats de simulation sont présentés a la Figure 2.14. Ils font clairement ressortir la
surtension au blocage et 'effet sur le courant collecteur de 'IGBT des capacités parasites de la
diode. On note également que le modele représente le courant de trainage de I'IlGBT lié a
I’ouverture base en 'air du BJT interne.

L’effet de I'inductance parasite est tres clairement visible a la mise en conduction par la chute
de tension observée aux bornes de I'lGBT. On observe également clairement le recouvrement de
la diode a la mise en conduction de 'IGBT par la surintensité qu’il impose au transistor.
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Figure 2.14 : Tensions et courant simulés a l'amorcage (a) et au blocage (b) de I'lGBT
FS100R07PE4 (E=300 V, Ic = 100 A, T, =150 °C; Raox = 3.9 © ; Reowr — 3.9 Q)

Ces résultats de simulation montrent toutefois clairement des commutations tres rapide de 'ordre

Vg
de o
plus importante (environ 150 V de surtension) que ce que nous observerons plus tard en pratique.

lmax = 30 kV /us au blocage. On observe également une surtension au blocage beaucoup

Enfin, on note la présence d’oscillations faiblement amorties sur les tensions et le courant et qui
peuvent correspondre a une mauvaise estimation de la résistance de la maille de commutation

(effet de peau notamment).
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Figure 2.15 : Tensions et courant mesurés a l'amorgage (a) et au blocage (b) de I'lGBT
FS100R0O7PEA4 (E:?)OO V, I(; = 100 A, Ty =150 OC; R(}()N =3.9Q ; R,(:()ma =39 Q)

Comme nous verrons dans le chapitre 3, les relevés expérimentaux montrent que les variations
de courant a la commutation dlc/dt sont de 'ordre de 1.1 kA /ps. Le solveur numérique quant a
lui, prédit des variations de courant beaucoup plus rapide de l'ordre de 7 kA/ps.

Pour obtenir des simulations avec des vitesses de commutation représentatives de celles observées
expérimentalement, il nous faudrait augmenter considérablement la résistance de grille. Plusieurs
centaines d’Ohm devraient étre insérés, ce qui est totalement exagéré.
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Malgré la trés mauvaise représentation temporelle des formes d’ondes par I'outil de simulation et
les erreurs treés importantes effectuées sur estimation des dVeg/dt et dle/dt nous avons malgré
tout cherché a évaluer l'estimation des pertes par commutation et les comparer aux
expérimentations qui seront présentées dans le détail du chapitre 3.

Ces pertes sont calculées en faisant I'intégral du produit du courant et de la tension aux bornes
du transistor T.

La Figure 2.16 compare ainsi ’évolution des énergies dissipées a I'amorcage et au blocage en
fonction du courant commuté (données issues du datasheet et simulation Simplorer). On observe
une sous-estimation des énergies dissipées a la mise en conduction et au blocage des estimations
effectuées a 'aide de 'outil de simulation comparativement aux données issues du datasheet.
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Figure 2.16 : Comparaison des énergies de commutations issues de la datasheet et de la simulation
(a) E()N et (b) E()]n[.‘ 3 (E:?)OO V, T,|:150 OC, R(;:?).g Q 3 (module FSlOOR07PE4))
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Le Tableau 2.4 compare les erreurs obtenues entre les données issues du datasheet et les
simulations sous Simplorer en ce qui concerne les énergies dissipées dans 'IGBT a l’amorcage,
au blocage et totale (la seule ayant un sens physique).

Tableau 2.4 : Erreur entre les énergies de commutation (datasheet et simulation (module

FS100R07PE4))

Ic (A) Eon (%) Eorr (%) Erorar (%)
10 86.6 57.3 64.1
20 79.9 47.3 54.3
30 71.4 44.5 50.2
40 65.1 28.9 36.7
50 63.6 30.8 37.8
60 59.1 19.4 28.1
70 55.4 14.6 24
80 47.9 4 14.1
90 43.6 -2.2 8.5
100 394 -14.5 1.6

Il apparait que lerreur par rapport a la simulation se réduit considérablement lorsque 1'on se
rapproche du point nominal (100 A). Parmi les 12 étapes précédemment décrites de
renseignement du modele, les énergies a 25 °C et 150 °C ne sont renseignées que pour le courant
nominal et sous une tension de 300 V. C’est probablement la raison pour laquelle en ce point
particulier I'erreur est minimale.

Le fabricant ne renseigne pas d’autres énergies de commutations que celles au point (300 V, 100
A considéré ici comme point de référence) et le modele numérique n’est calibré que sur ce point
particulier.

Finalement, et malgré des vitesses de commutation totalement différentes, la simulation permet,
au moins au voisinage de ce point d’estimer une énergie de commutation cohérente.

Une solution serait donc d’avoir acces aux parametres de réglage du modele numérique et de les
ajuster en fonction du point de fonctionnement considéré.

Toutefois, il semble bien que le modele numérique, que ce soit dans sa représentation temporelle
des formes d’ondes ou dans son estimation des pertes par commutation soit aujourd’hui
totalement inexploitable.

C’est la raison pour laquelle un modele comportemental des pertes par commutation est
développé dans la partie suivante.
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ITI. Modele comportemental basé sur la datasheet

Le modele comportemental est basé sur les données fournies par les fournisseurs de
modules de puissance. En se basant sur les caractéristiques statiques et dynamiques de 'IGBT
et de la diode a deux température de jonction et pour une tension de bus DC donnée, nous
pouvons relativement simplement estimer les pertes totales (en conduction et en commutation).
Nous allons également chercher a estimer les énergies de commutation pour n’importe quelle
autre température, tension de bus DC et courant commuté.

III.1. Procédure d’estimation de pertes

Les pertes dans les composants a semi-conducteurs de puissance sont tres dépendantes de
leur température de jonction. Donc pour les estimer, il est indispensable de connaitre au préalable
la valeur de cette température dans un fonctionnement en régime permanent. Pour cela, nous
avons établi une procédure d’estimation simultanée de la température de jonction et des pertes
a partir du choix du module de puissance. Le schéma de la Figure 2.17 résume cette procédure.
Le choix d’un module de puissance adapté a une application donnée s’effectue dans un premier
temps a travers la tension de claquage Vgr. La tension d’utilisation (tension d’alimentation de
l'onduleur) détermine la tension de claquage a partir d’une marge de sécurité. Typiquement pour
une tension de bus de 450 V, on choisira un module 650 V, et pour une tension de bus de 900 V
un module 1200 V. Le calibre en courant d’un module n’est donné qu’a titre indicatif. Le courant
admissible dépendra des pertes par conduction et par commutation, mais également de la
température ambiante, a travers la température maximale de jonction retenue. Ainsi, a partir de
la puissance apparente du convertisseur, nous avons réalisé une « base de données » qui
répertorie les modules de puissance de certain fabricants (Infineon, Cree...) répondant au cahier
des charges fixé. Pour choisir le module de puissance adéquat et répertorié dans cette base de
données (voir Annexe B), la condition est donc que sa température de jonction en fonctionnement
soit inférieure a la température maximale spécifiée.

Pour commencer, nous choisissons un module de puissance donné avec une tension et un courant
commuté maximums supérieurs a ceux imposés par le cahier des charges. A partir de ce module,
on suppose une température de jonction initiale de 70 °C qui correspond a la température du
systeme de refroidissement (plaque & eau) en régime établi de fonctionnement pour estimer les
parameétres servant aux calculs préalable des pertes en conduction (rq, Vo) et en commutation
(Eox, Eorr, Erec). Connaissant ces pertes et la résistance thermique du module, nous pouvons
évaluer I’échauffement des puces puis redéfinir la nouvelle température de jonction. Ensuite, nous
effectuons plusieurs itérations de cette procédure jusqu’a ce que ’écart entre la température a
I'itération n-1 et n soit inférieur a 0,1 °C.

Une fois la condition de convergence satisfaite, nous comparons la température de jonction finale
a la température maximale du module de puissance choisi. Si cette température est supérieure a
la température maximale, I'algorithme choisit un autre module de puissance dans le répertoire
avec un calibre en courant juste supérieur. Le choix d’un plus grand courant garantit une surface
de puce plus importante et donc une résistance thermique plus faible. Avec ce nouveau choix de
module, nous répétons la démarche et ainsi de suite jusqu’a ce que la température de jonction ne
dépasse pas la température maximale du module de puissance.
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Lorsque le module de puissance choisi respecte les criteres, nous pouvons déduire les pertes dans

le composant a semi-conducteur de puissance et sa température de jonction en fonctionnement

établi.

_f Choix du module de puissance
l Ve < Veemax et Ic < [cmax

4
Choix d'une température de
jonction initiale

2

A A A 4
Calcul des énergies

de commutation

A A ‘

Extraction de rd et Vo

Calcul des pertes Calcul des pertes
en conduction en commutation
v
AT = Puot * Rih
¥
Ti = AT + 70°C
¥
Convergence 7
Non
Ouif
Si: T > Timax
Oui 7 Non 7
A 4 A 4
Changement de module ,
- . Pertes et températures
de puissance

Figure 2.17 : algorithme de choix d’un module de puissance et de calcul des pertes et de
I’échauffement
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III.2. Modele thermique

La température de jonction de chaque composant a semi-conducteur est calculée a partir
du modele de réseau de résistance thermique simplifié basé sur ’assemblage décrit a la Figure
2.18.

Diode boitier

IGBT Semelle + DCB

Interface thermique

plaque & eau

Figure 2.18 : schéma simplifié du module de puissance et de son refroidisseur

La Figure 2.19(a) montre un modeéle de réseau de résistance thermique équivalent d’une cellule
de commutation transistor diode. Nous faisons 'hypothese qu’il n y a pas de couplage thermique
entre les puces et pour simplifier le calcul nous nous baserons sur le modele thermique simplifié
de la Figure 2.19(b).

Tigsr Tpiode Tigsr  Ipiode

Pmmle,"r P{vl(lk’,D Plolule,T Ptomle,T

Ren,j-cr] Renj-cp Ren,j-cr| Renj-cp

Rll|,4-—hs,'l' Rrh,r—hs‘l) R{h.r—hx.‘l' Rth.r—hs.l)

RIIth

Température de
la plaque & cau

Température ambiante

(a) (b)
Figure 2.19 : modeéle thermique équivalent (a) général avec couplage thermique (b) simplifié en
négligeant tout couplage

Ptotale SONt les pertes totales dans une puce d’'un composant a semiconducteur :

Piotate = Peona + Peomm (28)

Peona sont les pertes en conduction et P.mm les pertes en commutation.

R, o est la résistance thermique entre la jonction du semiconducteur et la semelle, elle est
renseignée dans le datasheet. Rucns €st la résistance thermique entre la semelle et la plaque a eau
et dépend principalement de l'interface thermique utilisée. Runs est la résistance thermique
caractérisant la plaque a eau.

Nous avons supposé dans I'estimation des pertes et de la température de jonction une température
de surface homogeéne et maintenue a 70 °C au niveau de la plaque a eau Ty L'élévation de la
température entre la jonction et la plaque a eau vaut dans ces conditions :

AT = T] — Ths = Rin-Protate (29)
Avec T : température de jonction et Ry = Rujer/p + Renenst/n.
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IT11.3. Modeéele comportemental en direct

Le constructeur de module de puissance donne dans la datasheet les caractéristiques
directes de 'IGBT I¢(Vce) et pour la diode Ir(Vr) pour des températures de jonction de 25, 125
et 150 °C. Dans le modele comportemental proposé ici, nous supposons une dépendance a la
température pour chaque courant c’est-a-dire, nous considérons que pour chaque tension en direct,
Vg ou respectivement Vr que nous avons une variation du courant Ic ou Ir avec la température
de jonction Tj. Ce modele est valable pour une plage de température de 25 a 150 °C et pour un
courant allant jusqu’a deux fois le courant nominale en dehors de ces plages, le modele doit étre

ajusté.
Les coefficients associés a chaque température sont calculés comme suit :

(1, - 125) = (1, - 150)

T.) = 30
m2s(Tj) = (25 = 125) = (25 — 150) (30)
Et
mi2s () = 25 =28y » (125 = 150)
Et
(T; — 125) = (T; — 25)
T) = —2 J 32
Miso(T)) = (50 = 285) » (150 = 125) (32)
D’ou la caractéristique Veg(Ie) pour une température de jonction :
Ierj = iz * Mys(T)) + U125 * Myp5(T)) + i150 * Mys50(T)) (33)

De la méme facon les caractéristiques statiques du MOSFET, de la diode et de la diode Schottky

sont modélisées.

I1.3.1. IGBT

A partir des données issues des datasheets du module de puissance et en prenant en
compte la variation de la température de jonction, le modele permet de tracer des caractéristiques
idéalisées pour des températures de jonction différentes de celles renseignées dans la datasheet.
On consideére ici le module de puissance d’Infineon FSI00R07PE4 (650 V, 100 A). Nous tragons
dans un premier temps la caractéristique statique Veg (Ic) pour une température de jonction
allant de 25 a 150 °C (25, 125 et 150 °C sont des données issues de la datasheet).
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Figure 2.20 : datasheet et résultat du modeéle comportemental de 'IGBT (T, = [25,150] °C, Vgi =
20 V ), module FS100R07PE4 et interpolation & Ty = 100 °C

A partir de la Figure 2.20 la tension V, et la résistance rq sont estimées en fonction de la
température de jonction voulue. Les pertes en conduction sont alors calculées comme suit :

Peona.t1 = Vor1(Tj)-<iry > + Td(Tj)-Irl_effz (34)

[1.3.2. MOSFET

De méme que pour 'IGBT, le modele du MOSFET basé sur la datasheet permet d’établir

la caractéristique Ip (Vps) pour une température de jonction autre que celles fournies par le
fournisseur. La résistance a 1’état passant rq (qui dépend de la température) est alors extraite de
ces caractéristiques pour toute température souhaitée.
La Figure 2.21 donne a titre d’exemple, les caractéristiques en direct du module de puissance
(1200V,300A) CAS120M12BM2 de Cree a 25 et 125°C. A partir de ce réseau de caractéristiques
a seulement deux températures différentes, nous évaluons ces caractéristiques sur une plage de
température plus importante (typiquement de 25°C a 150°C) pour une tension Vs de 20V.
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Figure 2.21 : Ips (Vps) issu de la datasheet (a) et du modéle (b) pour Vs = 20 V ; Ty = 25, 100 et
150 °C°; module CAS120M12BM2 [80]

I11.3.3. Diode en silicium

De facon identique a ce qui a été effectué pour 'IGBT, les caractéristiques statiques de
la diode (650 V, 100 A) du module FS100R07PE4 sont extraites et interpolées pour n’importe
quelle température en fonction du courant. La Figure 2.22 b donne a titre d’exemple les résultats
obtenus pour une température de 25, 100, 125 et 150 °C.

200 T T T f 200 : ‘ ‘ ‘
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(a)
Figure 2.22 : Caractéristique directe de la diode, (a) datasheet et (b) modéle comportemental ;
(E=300 V, Tj=25, 100, 125 et 150 °C, R¢=3.9 © (module FS100R07PEA4 [79]))
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Les pertes en conduction dépendent du courant efficace et moyen traversant la diode, de la
résistance rd et de la tension V, p1. Ces derniers parametres dépendants de la température de
jonction de la diode sont extraits de la caractéristique en direct de la diode qui est décrite a la
Figure 2.22 (b).

Peona p1 = Vop, (T)). < ip1 > +14(T)).Ip1 eff” (35)

II1.3.4. Diode Schottky en SiC

De méme que pour la diode en silicium, la caractéristique statique de la diode Schottky
intégrée dans le module de puissance du fournisseur Cree dont la référence est CAS120M12BM2,
est donnée pour une température de 25, 100 et 150 °C
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Figure 2.23 : caractéristique directe de la diode (a) datasheet, (b) modéle (T, = 25, 100 et 150 °C,
(module CAS120M12BM2 [80]))
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La encore, la résistance dynamique et la tension Vy qui dépendent toutes deux de la température
sont calculées a partir de cette caractéristique. Ainsi les pertes en conduction peuvent étre
déterminées pour un fonctionnement donné quel que soit la température de jonction de la puce.

Peona p1 = Vo, (T9)- < ip1 > +14(Tj). Ipy_eff? (36)

I11.4. Modele des énergies de commutation et de recouvrement

Le constructeur de module de puissance donne dans la datasheet les énergies de
commutation de 'IGBT Eox et Eorr en fonction du courant Ic et de recouvrement pour la diode
E... en fonction du courant direct Ir pour des courants variant entre environ 10 et 200 A (2 fois
le courant nominal de 100 A), pour des températures de jonction de 125 et 150 °C. Au courant
nominal de 100 A, et aux températures de 125 et 150 °C, le fabricant donne également la variation
de ces énergies en fonction de la résistance de grille. Pour la diode notamment, cela traduit
I'évolution de 'énergie dissipée au blocage avec le dlc/dt au blocage imposé par la mise en
conduction de I'lGBT.

Dans ce modele comportemental, nous supposons une interpolation lagrangienne de I’énergie en
fonction du courant et de la température de jonction.

Les coefficients associés a chaque température sont calculés comme suit :
(1, — 25) - (1; — 150)

m12s(Tj) = 25 = 28) % (125 = 150) (37)
Et
Maso(T)) = (1(573 - ;Eflzfgbizlsgs) (38)
D’ou la caractéristique E7; (IC,T]-) pour une température de jonction :
Erj(c, Tj) = E1a5(Ic) * Myz5(T)) + E1s0(lc) * Myso(T)) (39)

Une fois que nous avons les points de Erj, nous appliquons Iéquation polyfit de matlab [78] pour
approximer les énergies par un polynéme d’ordre 3. Ainsi, les coefficients du polynéme sont
déduits. De la méme fagon 1’énergie de recouvrement de la diode est modélisée. La méthodologie
va étre décrite dans le détail pour chacun des composants caractérisés dans le cadre de cette
these.

II1.4.1. Modele appliqué a 'lGBT

Les caractéristiques donnant les énergies au blocage et a ’amorcage en fonction du
courant commuté, de la température de jonction T; et de la tension de bus DC Vs seront
également données pour des valeurs autres que celles disponibles dans la datasheet. Nous
supposerons une variation des énergies de commutation proportionnelle & la tension de bus.

La figure suivante montre un exemple de caractéristique de I’énergie de commutation en fonction
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du courant commuté pour une température de jonction de 100, 125 et 150 °C, une résistance de
grille de 4 €2, une tension de bus DC de 300 V et une tension de grille de + 15 V.
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Figure 2.24 : Energies de commutation (a) datasheet et (b) modéle comportemental ; (E=300 V,
Tj=100, 125 et150 °C, Rc=3.9 Q ; (module FS100R07PEA4 [79]))

En utilisant les relevés des énergies en commutation fournis par les constructeurs et en faisant
une approximation par un polynéme d’ordre 3 des courbes Eox(Ic) et Eorr (Ic), nous obtenons
les expressions suivantes des énergies dissipées a la mise en conduction et au blocage comme suit:

v

Eon (T}, Ic, Vays) = VB—U;(a(T}).ﬁ(t) + b(T)).i2(t) + <(Ty).i(t) + d(T))) (40)
v

Eorr (T Io,Vaus) = 57— (e(T))- (0 + f(T}). 220 + (T)-16) + h(T)) (41)

Ces énergies sont, considérées proportionnelles a la tension du bus DC Vi, la tension référence
étant celle correspondant aux données issues du datasheet, typiquement la moitié de la tension
d’avalanche.

Les coefficients (a,b,c,d,e,f,g,h) du polynéme dépendent ici uniquement de la température de
jonction.

Ainsi les pertes en commutation sont calculées comme suit :
1
Peommutry, = fa % T f( Eon() + Eopr(t)) . dt (42)
m

Avec fy la fréquence de découpage et Ty, la période du courant de phase.

II1.4.2. Modele appliqué au MOSFET

La Figure 2.25 présente les énergies de commutation au blocage, a ’amorcage et total en
fonction du courant commuté, de la température, pour une résistance de grille de valeur 2.5 2 et
une tension de grille variant entre -5 et 20 V (datasheet et modele).

Nous constatons que les énergies de commutations du MOSFET sont quasi indépendantes de la
température de jonction d’apres la Figure 2.25 (a), et nous négligerons par la suite cette tres
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faible dépendance a la température. Les expressions des énergies dissipées par commutation sont
donc simplifiées et nous ne considérerons plus que leur dépendance au courant et a la tension
continue du bus. Dans un premier temps, nous n’évaluons pas I'effet de la résistance de grille sur

les pertes.
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Figure 2.25 : Energies de commutation, Ty = 25 °C et en fonction de T, datasheet (a), modéle (b)
(module CAS120M12BM2 [80])

A partir des énergies en commutation en fonction du courant pour une température de jonction
de 25 °C, et en prenant en compte la variation de I’énergie en commutation en fonction de la
température de jonction de la Figure 2.25. Ces énergies sont approximées par un polyndéme du
second ordre en prenant en compte la variation de la tension du bus DC, du courant commuté
et de la température de jonction.

I11.4.3. Modele appliqué a la diode en silicium

De méme, I’énergie de recouvrement est modélisée en fonction du courant coupé par un polynéme
du troisieme ordre. Nous supposons par contre qu’elle est tout comme I'lGBT proportionnelle a
la tension réappliquée au blocage (tension du bus DC).
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Figure 2.26 : Energie de recouvrement de la diode, (a) datasheet et (b) modéle comportemental ;
(E=300 V, Tj=100, 125 et 150 °C, R¢=3.9 Q (module FS100R07PE4 [79]))

Cette énergie dépend ici principalement du courant Ic et de la température de jonction T}.

Erec (T]! IC' VBUS)
VBUS

= (%1 (T]) () + xz(Tj)- () + x3(Tj). [(8) + x4(T)))

Vre f

(43)

Ainsi les pertes de recouvrement de la diode sont calculées en fonction de la fréquence de

découpage et de la fréquence de la modulante.

[

1
Prech = fa XT_-

IV. Synthese

Eyec(t).dt

(44)

Les données issues du datasheet présentent plusieurs limitations. C’est surtout le cas pour

les caractéristiques en régime de commutation qui rendent ’estimation des pertes difficile sur de

larges plages de fonctionnement.

Les caractéristiques en direct sont renseignées sur une large plage de température (entre 25 et

150 °C) et sur une large plage de courant, ce qui rend, relativement aisée ’établissement d’un

modele comportemental prenant en compte les variations de courant et de température. Ces deux

parameétres sont en effet les seuls a influer les pertes par conduction des lors que la tension de

commande des transistors est celle spécifiée dans les datasheets.

La démarche est plus compliquée pour les pertes par commutation. De fagon générale, ces pertes

dépendent de tres nombreux parametre qui sont liés :

- aux caractéristiques du transistor ou de la diode et qui rendent ces pertes dépendantes

de grandeurs électriques et thermiques a travers, le courant coupé, la tension DC, la

température du cristal, le dlc/dt pour le blocage de la diode...
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- aux caractéristiques du circuit de commande rapprochée des transistors, a travers bien
évidemment la résistance totale de grille (qui prend en compte la résistance de sortie
de I'étage de commande rapprochée, la résistance interne de grille et la résistance
ajoutée pour la limitation du courant de grille), mais également les tensions on et off
appliquées par le circuit de commande rapprochée et I'inductance parasite du circuit
de commande rapprochée

- aux caractéristiques de la maille de commutation a travers I'inductance parasite totale,
mais aussi éventuellement les capacités parasites rajoutées par le PCB du puissance
qu’elles soient localisées en parallele des transistors ou qu’elles viennent perturber le

circuit de commande rapprochée.

Si dans une démarche de modélisation comportementale il est extrémement difficile de prendre
en compte l'ensemble de ces contraintes, nous avons cherché dans un premier temps a étendre
les informations issues des datasheets. Les énergies de commutation ne sont par exemple
renseignées que pour deux températures, malheureusement trés proche 'un de 'autre (125 et 150
°C) ce qui rend l'interpolation a d’autres températures plus basses tres imprécise. Les données
renseignées dans la datasheet ne concernent qu'une seule tension pour 'IGBT (la moitié de la
tension de blocage), et nous avons supposé une variation linéaire des énergies de commutation

avec la tension commutée.

Il est clair que pour garantir a minima une estimation de ces pertes sur de larges plages de
variation en température et en tension, des caractérisations supplémentaires doivent étre
effectuées. C’est 'objet du chapitre suivant.

Le modele sera complété par les caractérisations et utilisé par la suite pour le calcul des pertes
dans des convertisseurs DC/DC et onduleur triphasé dans le chapitre 4 de ce manuscrit.
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Chapitre 3. Caractérisation électrique
de modules de puissance

Résumé

Ce troisieme chapitre a pour objectif de caractériser les modules de puissance et précisément les
composants semiconducteurs IGBT en silicium et MOSFET en carbure de silicium et les diodes associées
en régime dynamique et étudier I'influence des parametres électriques tels que la température de jonction,
la résistance et la tension de grille, I'inductance de maille de la cellule de commutation, le courant commuté
et la tension du bus continu durant leurs commutations dans une cellule de commutation. Une comparaison
est faite en fin de chapitre afin de conclure sur les performances respectives de ces composants et leurs
sensibilités aux parametres du circuit de commutation.
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Chapitre 3 : Caractérisation électrique de modules de puissance

I. Introduction

Dans ce chapitre, nous présentons le banc de caractérisation développé pour estimer les
énergies de commutation dans les CSCP. Puis nous comparons les résultats obtenus pour les
deux types de CSCP (IGBT silicium et MOSFET SiC). Ces caractérisations sont nécessaires pour
valider et affiner le modele développé dans le chapitre 2, sur de larges plages de fonctionnement
(courant, température, tension...). Ces campagnes de mesures devaient étre réalisées d’autant
plus que dans les datasheets, les fabricants de modules de puissance ne fournissent pas I’ensemble
des informations nécessaires a I’estimation des pertes pour différentes conditions de commutation.
Ces caractérisations permettront ainsi d’étudier I’évolution des énergies de commutation en
fonction de :

e la batterie, en faisant varier la tension du bus DC

e la charge, en variant le courant commuté par les CSCP

e la température de jonction

e le driver, en variant la résistance de grille RG et la tension Vgate

e le circuit, a travers la variation de I'inductance parasite.

Ces différents éléments sont configurables sur le banc de caractérisation qui a été développé, et
leur paramétrage sera présenté par la suite.

II. Présentation du banc de caractérisation

II.1.  Principe, double pulse

Seul un bras des modules de puissance choisis sera caractérisé, en mode hacheur sur

charge inductive en utilisant la méthode du double pulse qui permettra d’obtenir les
caractéristiques de commutation lors des phases de mise en conduction et de blocage du
transistor. La Figure 3.1 présente de fagon simplifiée la structure retenue pour effectuer les essais
développés dans ce manuscrit.
La caractérisation dynamique est effectuée en fonction de différents parametres électriques et
thermiques tels que la tension du bus continu Vi, le courant commuté Ic, la température de
jonction Tj, les niveaux de tension de grille Vgs & 'amorcage et au blocage, les résistances de
grille Rcox et Reorr, I'inductance de la maille de commutation (incluant le condensateur de
filtrage).

Sonde N°1 : Effet Hall

Bras testé
| iL[IJ
v L

()'a

Vbus

JEN
N
o

Sonde N°3 : Transfarmateur de courant T

- l ig(t)

Driver | \&—=—- Vee(t)
VGE(t)T

Isolé

Shunt asalfique
fo\ —1

|

im(t)

Sonde N°2 : Rogowski

Figure 3.1 : Structure du banc de test
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La méthode du double pulse est retenue car elle permet la reproduction du fonctionnement de la
cellule de commutation dans des conditions de tensions et courants données et une température
de jonction relativement maitrisée.

La caractérisation en double pulse effectuée permet en effet d’étudier les phases de mise en
conduction et de blocage a température de la puce proche de la température de la semelle. Cette
commande est générée par un générateur programmable.

Le courant de charge sera contrdlé par la durée t;, (Figure 3.2) de la premiére phase de conduction
du transistor sous test. La charge utilisée est composée de deux inductances mises en série (350
nH et une résistance interne r, d’une valeur de 1.7 2 chacune).

Le module est placé sur une plaque chauffante régulée en température. La température de semelle
est mesurée par un thermocouple logé sous la puce dans une rainure usinée a 'interface entre la
semelle et la plaque chauffante. La bonne concordance entre cette mesure de température et celle
fournie par la thermistance intégrée au module est vérifiée a chaque essai et permet de confondre
la température de la semelle a celle initiale des puces. La durée t; de conduction est maintenue a
une durée inférieure a 240 ps afin de limiter I’échauffement des puces pendant cette premiere
phase de croissance du courant dans l'inductance.
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Figure 3.2 : Principe de la caractérisation en double pulse

II.2.  Description du banc

(b)

Figure 3.3 Banc d'essai (a) module Si IGBT, (b) module SiC MOSFET
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Afin de valider les énergies de commutation des modeles simulés, un banc de test de
caractérisation de module de puissance dans une cellule de commutation a été mis en place. Il
est basé sur le schéma de la Figure 3.1. Le choix des appareils et sondes de mesure prend en
compte les vitesses de commutation et les contraintes liées aux mesures de puissance. Il s’agit
donc ici de pouvoir visualiser durant les phases de commutation de facon précise les tensions et
courants avec une résolution suffisante, une bande passante adaptée et un retard entre les mesures

de courant et de tension maitrisé afin de pouvoir le compenser.

I1.2.1. Module de puissance

Le Tableau 3.1 présente les différents modules de puissance utilisés lors des essais

expérimentaux.

Tableau 3.1 : Modules de puissances Si IGBT et SiC MOSFET [79], [80]

o ¢ Calibre
Constructeur Référence f)mposan ° Tension | Courant (A) | Température
semiconducteurs R
(V) a Ty=70°C Timax (°C)
INFINEON FS100R07PE4 IGBT Si et Diodes Si 650 100 175
MOSFET SiC et Diod
CREE | CASI20MI12BM?2 PO % 1200 120 150
Schottky SiC

Ces modules ont été retenus afin de pouvoir estimer le rendement d’un onduleur 2 ou 3 niveaux
alimenté par une batterie de tension nominale égale a 900 V et celui d’un onduleur 2 niveaux
alimenté par une batterie 450 V, et pour une puissance de 60 kW dans les deux cas de figure. Le
module 1200 V est toutefois légerement surdimensionné en courant par rapport a ’application

visée.

La configuration 900 V pourra étre obtenue a l'aide d'un onduleur 3 niveaux utilisant les puces
IGBT 650 V ou d’un onduleur 2 niveaux utilisant les MOSFET SiC 1200 V. La configuration
450 V sera adaptée a un onduleur 2 niveaux utilisant les modules IGBT 650 V.

11.2.2.  Driver

Pour la commande de grille, deux allumeurs sont choisis et seront comparés pour le
module Si IGBT 650 V - 100 A et un pour le SiC MOSFET 1200 V - 120 A. Ces circuits de
commande rapprochée permettent de piloter les transistors avec des tensions fixes a la mise en
conduction et au blocage et des résistances de grille adaptées et réglables.

Tableau 3.2 : Caractéristiques des driver Concept [85], INFINEON [86], CREE [87]

Module IGBT Si Module MOSFET SiC
Constructeur Concept Infineon PRODRIVE
Référence 25C0108T 2ED300C17 PT62SCMD17
Tension Vs 15V / -8V | +15V/-15V 420V / -6V
Courant max. de grille 8 A Jusqu’a +£30 A Jusqu’a + 20 A
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Figure 3.4 : Driver Infineon (a), PRODRIVE (b)

11.2.3. Mesures de courant

I1.2.3.1. Mesure du courant de grille

Un transformateur d’intensité Pearson 2877 [88] est utilisé pour la mesure du courant de
grille. Ces caractéristiques principales sont résumées dans le tableau suivant.

Tableau 3.3 : Caractéristique du tore Pearson 2877 [88]

Calibre en courant 2.5 Arms max
Pic max de courant 100 A
Sensibilité 1 V/A +1/-0%
Résistance de sortie 50 Q
Temps de montée 2 ns
Fréquence de coupure haute a -3 dB 200 MHz
Fréquence de coupure basse a -3dB 300 Hz

11.2.3.2. Mesure du courant collecteur

Le bus reliant le condensateur et 1'entrée DC du module est ouvert sur son potentiel
négatif afin d'insérer un shunt coaxial aselfique d’une valeur de 10 mQ (Shunt coaxial T&M
Research Products) dont la référence est SDN 414-01 [89]. Il permet une mesure haute fréquence
du courant dans le transistor comme le présente le Tableau 3.4.

Tableau 3.4 : Caractéristiques du Shunt T&M Research Products SDN-414-01 [89]

Résistance 10 m$)
Bande passante 400 MHz
Temps de montée 1 ns
Energie maximale 6J

Le shunt de mesure permet de réaliser des mesures de type : alternative, continue et
impulsionnelle. Il n’assure pas d’isolation galvanique entre le circuit et les dispositifs de mesure,
cependant, il suffira de le référencier a la terre. Il possede par contre une tres large bande passante
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grace a sa structure coaxiale aselfique. Cette caractéristique est primordiale pour la visualisation
des commutations en courant avec des temps d’évolution t, de l'ordre de la dizaine de
nanosecondes comme cela sera le cas sur les modules MOSFET SiC.

En utilisant les formules fournies par Tektronix, nous devons avoir un temps de réponse maximal
tm de Pensemble oscilloscope + sonde tres faible par rapport a la durée d’évolution maximale de

la mesure.

h

bt < < (45)

m

Avec :
X : [3 & 5] pour une erreur de 2 % a 5 %
t, : temps d’évolution du signal
tm : temps d’évolution maximale de I'appareil de mesure, en supposant que l’ensemble capteur
et oscilloscope se comporte comme un premier ordre, il vient :
In(9)

bt = o — 46
21 fonr (46)

four : fréquence de coupure haute de I'appareil

Le shunt SDN-414-01 choisi présente une fréquence de coupure haute de 400 MHz, a partir de
cette fréquence nous retrouvons un temps d’évolution maximale de 0.87 ns correspondant a la
valeur de 1ns donnée par le constructeur.

La mesure de courant est doublée par une sonde Rogowski (PEM CWT UM/06) [91] afin de
qualifier cette derniere. La sonde Rogowski permet de réaliser des mesures de types alternatives
ou impulsionnelles. Parmi ses avantages, nous pouvons citer lisolation galvanique, la non
saturation dii & 'absence du circuit magnétique (bien qu’il y ait saturation du circuit électronique
de conditionnement du signal) et, une trés bonne sensibilité (mV/A). Elle présente comme
inconvénient de ne pas permettre la mesure des composantes continues, d’étre sensible aux
perturbations des champs électromagnétiques externes et d’étre limitée en fréquence. La sonde
retenue est prévue pour une isolation de 1200 V ce qui est suffisant pour a nos besoins.

Les caractéristiques de cette sonde sont présentées dans le Tableau 3.5 et la Figure 3.5.

Tableau 3.5 : Caractéristiques de la sonde Rogowski CWT06 ULTRA Mini [91]

Calibre en courant 120 A créte
Sensibilité 50 mV/A
di/dt max 4 kA /ps

Fréquence de coupure haute a -3 dB 30 MHz
Fréquence de coupure basse a -3 dB 34 Hz

Ces caractéristiques montrent clairement une limitation en bande passante et en dlc/dt qui ne
permettront pas de I'utiliser pour la caractérisation de composants rapides tels que les MOSFETs
SiC. D’autre part, pour les essais mettant en ceuvre des courants supérieurs a 120 A créte, cette
sonde ne sera plus adaptée.
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Figure 3.5 : Caractérisation fréquentielle de la sonde Rogowski

La caractéristique fréquentielle mesurée de la sonde Rogowski correspond bien aux données du

constructeur en ce qui concerne la bande passante haute pour le gain. Par contre, nous constatons

qu'un déphasage apparait dés 1 MHz. Hors, la fréquence équivalente du front de commutation

est de l'ordre de 7 MHz. Cette fréquence est calculée a partir de I’Equation (46) en supposant un

temps d’évolution du courant de 50ns (f=In(9)/(2. @ .50.107).

impérativement corrigé.

Ce déphasage doit &tre

Par conséquent, le signal de sortie de la sonde est retardé par rapport au courant qui circule

réellement dans la maille de commutation. La mesure de perte étant basée sur le produit

tension/courant, cette derniére serait totalement faussée par la nature de la sonde. Il est donc

impératif de calibrer et corriger cette sonde.

Calibrage de la sonde Rogowski :

ouTPUT

@ sINGLE

Ri = 500 50Q

@) ) e

Mesure ‘T’ |

r
i
H
[ |

Sonde de courant
50mV/A

Figure 3.6 : (a) photo de I’analyseur gain phase [91], (b) Mesure de la sonde ‘Rogowski’ & 1'aide

de 'analyseur gain-phase et correction du gain
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Pour calibrer la sonde Rogowski, nous avons utilisé ’analyseur HP4194 qui permet d’obtenir le
Gain et la phase de la sonde. Cet analyseur est composé d’un générateur de tension piloté en
fréquence, d'une mesure de tension « Référence » (‘R’) dont I'impédance d’entrée est de 50 €2 et
d’une mesure de tension « Transmission » (‘IT’) dont I'impédance d’entrée est configurable a :
soit 50 €2 soit 1 MSQ.
L’impédance de sortie du générateur est fixée a 50 € par souci d’adaptation d’impédance. Cette
derniere est doublée et forme la partie « dual output ». Le point commun de ces impédances est
connecté au générateur de tension, comme le montre la Figure 3.6.
Pour tester la sonde de courant, le générateur est court-circuité sur une de ses impédances de
sortie. Elle est placée dans cette maille. La relation entre la tension du générateur et le courant
circulant dans la maille de court-circuit est connue et représente un gain :
b1
G = Ve =% (47)

La valeur de ce gain en décibel est alors :

1
20.logqo (%> (48)

La lecture de la tension V. renseigne donc sur la valeur du courant de test. Pour ce faire, la
seconde partie du générateur est raccordée a la mesure « Référence », par un cable BNC adapté
50 Q. L’impédance d’entrée de la « Référence » étant elle aussi de 50 €2, la relation entre la
tension lue sur ‘R’ et la tension d’entrée est de % soit un gain de -3 dB.

La borne de sortie de la sonde de courant est quant a elle connectée a la mesure
« Transmission ». Son impédance doit étre adaptée au type de sonde. Si la sonde présente elle-
méme une impédance de sortie 50€2, 'impédance d’entrée de « Transmission » sera fixée a 50 €.
Il faut alors corriger la mesure d'un facteur 2 (43 dB). Si l'impédance d’entrée de «
Transmission » est 1 M), il n’y a pas de correction supplémentaire.

L’analyseur HP 4194 trace le rapport entre la tension mesurée sur « Transmission » et celle
mesurée sur « Réception » en fonction de la fréquence.

Dans nos conditions, la tension ‘R’ vaut : %.Ve

'R" = =.Rs5p.1 (49)
La tension ‘T vaut : °

'T'" = Gy.Gs. 1 (50)

Avec Gr le gain en « Transmission » (1/2si 509 1 si IMQ) et Gs le gain de la sonde de courant.
Le rapport ‘T’/’R’ s’exprime alors par :

'"T"  2.Gy.Gg. 1
== (51)
R Rsg. 1
On peut donc en déduire Gs
ITI R50
Gs = — .
S IRI 2. GT (52)
Exprimé en dB, le gain de la sonde devient :
T’ 1
Gs = (,Rﬁ)dB —3ag — 20.log1o (%) — 20.1l0g10(G7) (53)
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Dans notre cas, nous avons une configuration d’impédance de « Transmission » de 50 €:

3~ 20,1 1) _3 (54)
Gs = gas ~ 3ag — 20 0910(5)‘ dB

Autour de la fréquence équivalente au front, le gain mesuré est de -53.69 dB. En corrigeant ce
gain par I’Equation 54, il apparait que le gain de la sonde est de -25.71 dB. Ce qui correspond a
un gain de 51.8 mV/A. Le gain attendu de la sonde est de 50 mV /A, nous corrigerons donc a la
fois le gain et la phase.

La bande passante de la sonde définie alors la zone ou Gg ne varie pas de plus de 3 dB. La limite
haute de la bande passante est de 'ordre 50 MHz. Cette sonde est donc adaptée a la mesure du
courant commuté.

Pour ce faire, la mesure est corrigée par 'application de la fonction de transfert inverse afin de
rechercher la véritable forme de courant. Pour effectuer cette correction, une convolution entre
la fonction de transfert de la sonde et la transformée de fourrier du courant est effectuée (voir
Figure 3.7).

isignal(t)
i(f) i(t)
o '@—'
( i ) isonde“)
Fonction transfert de la sonde >
A J

Figure 3.7 : Principe de compensation du courant mesuré avec la sonde Rogowski

La Figure 3.8 représente le courant a 'amorgage et au blocage avant et apres correction. A noter
qu’une correction du gain est également appliquée (cf. Figure 3.6).

90

Ic (t) corrigé

—I¢ (t) corrigé
o (1) 80 — = I¢ (t) non corrigé |
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— 40 +
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(a) (b)
Figure 3.8 : Courant corrigé et non corrigé a 1'amorcgage (a) et au blocage (b) lors de ’utilisation
d’une sonde Rogowski (Vius =300 V, Reon = Reorr = 3.9 Q)

Une fois ce courant corrigé il est comparé au courant mesuré a ’aide du shunt coaxial comme le
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montre la Figure 3.9, avec une bonne concordance entre ces deux mesures.

160

—— Shunt 80 —— Shunt
140 + —— Rogowski | A Rogowski
70
120 + 8
60
100
50 |
< g0} i <=
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O &)
~ ~
60 - 30 1
40 + — 20 L
20 - 1 10 k
0 4 0+t —~——— :ﬂ
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 0.5 1 1.5 2 2.5 3
Temps (us) Temps (us) '

(a) (b)
Figure 3.9 : Courant corrigé ‘Rogowski’ et ‘Shunt’ & 'amorgage (a) et au blocage (b) (Vs =300 V,
RGON - RGOFF =39 Q)

D’apres la Figure 3.9, on remarque que la correction du déphasage permet de compenser le retard.
La correction apportée sur le gain permet quant a elle de corriger 'amplitude. Ces résultats de
correction seront utilisés dans la suite de ce chapitre notamment pour estimer les pertes par

commutation.

11.2.4. Mesure de tension

Les tensions vee(t) (PMK 869) et vae(t) (Tektronix TPP0200 [92]) sont mesurées par des
sondes de tension de 400 MHz et 200 MHz de bande passante respectivement.

Tableau 3.6 : Caractéristiques des sondes de tension [92]

Référence TPP0200 PMK 869
Tension 300 Vgrus CAT 11 1000 Veus
Atténuation 10 : 1 100 : 1
Bande passante 200 MHz 400 MHz
Temps de montée 2.3 ns 900 ps
Résistance d’entrée 10 MQ 50 MQ
Capacité d’entrée 12 pF 7.5 pF

I1.2.5.  Oscilloscope associé aux appareils de mesures

Le Tableau 3.7 présente les caractéristiques des oscilloscopes Tektronix de référence
DP0O4034 et DP0O2014 utilisés sur le banc de caractérisation. La résolution verticale est ajustée
a chaque relevé afin d’avoir un signal mesuré sur l'ensemble des divisions verticales et ainsi

maximiser la précision de mesure.
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Tableau 3.7 Caractéristiques des oscilloscopes Tektronix DPO 4034 et DPO 2014

Référence DPO 4034 DPO 2014
Bande passante 350 MHz 100 MHz
Nombre de canaux 4 4
Temps de montée & 5 mV/div 1 ns 3.5 ns
Résolution verticale 8 bits 8 bits
Nombre d’échantillons par seconde 2.5 GS/s 1 GS/s
Sensibilité 50 Q 1 mV/d.iv \é 1 V/di.v - .
1MQ 1 mV/diva 10 V/div | 2mV/diva 5 V/div

A Taide de 'oscilloscope DPO 4034, nous visualisons le courant commuté dans le transistor I,
la tension Vcg aux bornes du transistor, le courant dans la charge inductive et la tension Vgs
entre grille et source

Sur le deuxieme oscilloscope, nous visualisons le courant de grille I et & nouveau la tension Vg
qui servira de synchronisation entre les deux oscilloscopes.

I1.2.6. Controle de la température

La température du cristal sera également un des parametres évalués lors des
caractérisations électriques a travers son effet les vitesses de commutations et les pertes a la mise
en conduction et au blocage.

Pour les essais en température, la semelle du module est fixée a une plaque chauffante régulée en
température. La température du cristal sera également un des parametres évalués lors des
caractérisations électriques a travers son effet les vitesses de commutations et les pertes a la mise
en conduction et au blocage.

La plaque chauffante integre des résistances dont la puissance dissipée est contrélée par un
gradateur fonctionnant en pleine onde. Un thermocouple est inséré dans la plaque chauffante
sous le module de puissance. La régulation en température est effectuée grace a la mesure issue
de ce capteur. Le module de puissance integre également une thermistance placée sur la surface
supérieure du DCB.
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Figure 3. 10 : Comparaison des valeurs de thermistance mesurée en fonction de la température du
boitier et des données issues du datasheet

La Figure 3. 10 montre que la température fournie par la thermistance intégrée dans le module
de puissance correspond a la température du thermocouple de la plaque chauffante. En négligeant
I’échauffement induit dans les puces par l'application du double pulse, nous pourrons donc
raisonnablement assimiler la température du cristal a celle de la semelle.

I1.2.7. Capacité de découplage

Deux capacités différentes ont été évaluées sur le banc de caractérisation afin notamment
d’apprécier l'influence de I'inductance parasite de la maille de commutation sur les pertes. En
dehors de la valeur des capacités, c’est surtout la connectique qui differe sur ces deux
condensateurs. Le condensateur Eurofard présente des sorties avec bornes a vis alors que le
condensateur Epcos se monte directement sur le module de puissance.

Tableau 3.8 : Caractéristiques de la capacité du bus DC

Constructeur Eurofarad Epcos
Référence PM 980 B25655P4567K000
Valeur de la capacité 250 pF 560 pF
Courant max. 36 A rms 80 A max
Tension max. 1000 V 450 V
ESR a 10 kHz 4.6 mS2 0.5 mf)

ESL tres faible 25 nH

La caractérisation fréquentielle des capacités a été effectuée a 1'aide d’un analyseur d’impédance
HP4194A. Les résultats obtenus sur le module et la phase sont indiqués a la figure 3.10.
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Figure 3.11 : Caractérisation fréquentielle de la capacité Eurofarad (a) et Epcos (b)

A partir de la réponse fréquentielle, nous recalculons les éléments du schéma équivalent (ESR,
ESL et la valeur du condensateur).

C
ESR
ESL

Figure 3.12 : schéma équivalent du condensateur faisant apparaitre la résistance série et
I’inductance série

A partir de 'impédance équivalente a la phase nulle, la valeur de la résistance ESR est calculée.
Le ESL est calculé en fonction de la fréquence de résonnance f; et de la valeur de la

capacité avec :
1

fo=m
" 2rvESL.C
La valeur du condensateur est aussi recalculée a partir de la réponse fréquentielle.

(55)

Tableau 3.9 : Verifications des valeurs des capacités, ESR et ESL

Constructeur Eurofarad Epcos
Référence PM 980 B25655P4567K000
Valeur de la capacité 250 nF 560 pF
ESR a 10 kHz 4.6 mS2 0.5 mf)
ESL 45 nH 18 nH

Nous constatons que le condensateur du fabricant Eurofarad présente une valeur d’inductance
parasite de 45 nH, contrairement a la valeur (inductance tres faible) donné dans les datasheets.
L’écart provient certainement ici des bornes a cosses a vis qui ne permettent pas une
caractérisation tres aisée de 'inductance parasite. Hormis cette donnée, les valeurs des autres
éléments sont les mémes que celle fournies par les fabricants (Eurofarad et Epcos).
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I1.2.8.  Mesure des éléments parasites du module de puissance

Un bras d’onduleur du module de puissance FSI00R07PE4 avec ses éléments parasites
(inductances et capacités) est présenté sur la Figure 3.13. Afin de caractériser ces éléments
parasites, nous décidons de faire une analyse fréquentielle de l'impédance mesurée sur les
différents ports du bras a ’aide d’'un analyseur d’impédance.

DC+

DC-

Figure 3.13 : Eléments parasites sur un bras d’onduleur

Nous faisons I'hypothese que 1”’inductance parasite entre le point milieu et la borne d’acces DC*
est identique & l'inductance parasite entre le point milieu et la borne d’acces DC (routage
similaire).

Apres vérification de la symétrie entre le point milieu et la borne DC* et le point milieu et la
borne DC', seule la partie supérieure du demi bras (point milieu - DC*) sera analysée ici.

Afin de caractériser expérimentalement les composants parasites du module de puissance nous
avons utilisé Panalyseur de réseau VNA (Vectorial Network analyzer). L'appareil de mesure doit
étre utilisé avec un bornier de mesure dans lequel on place le composant a étudier. Pour atténuer
l'influence de la connectique, il faut préalablement la caractériser avant de soustraire son
incidence par calcul. Cette étape de compensation a été effectuée systématiquement.

I1.2.8.1. Caractérisation transistor bloqué

Durant cette premiere étape, nous court-circuitons la grille du transistor (T bloqué) et
nous analysons l'impédance mesurée entre le point milieu et la borne DC* en fonction de la
tension de polarisation de I'analyseur. La tension du VNA (Vectorial Network analyzer) est en
effet constituée d’une composante continue (réglable entre des valeurs négatives et positives) et
une composante alternative d’une valeur de 100 mV (créte a créte).
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Cp

Figure 3.14 : polarisation positive de la tension issue du VNA

Polarisation positive, Uyna > 0 :
La composante continue de la tension délivrée par le VNA vaut [10 ; 20 ; 30 ; 40] V. La diode
est alors bloquée. La Figure 3.15 montre I'allure de I'impédance en fonction de la fréquence du
signal alternatif délivré par le VNA.

= 10V
10° 20V |
30V
= 40V
S .
NI
10° 4
10* 10° 100 107 108

f(Hz)

Figure 3.15 : Impédance fréquentielle pour des tension Vya = [10 ;20 ;30 ;40] V ; transistor
bloqué

En basse fréquence [10* a 107] Hz, nous avons un comportement capacitif représentant les
capacités Cr et Cp en paralléle. Nous déduisons donc la valeur de la capacité équivalente Ceq =
Cp + Cr=0.87TnF a20 V.

Polarisation négative, Uyna < 0 :

La composante continue de la tension délivrée par le VNA est maintenant négative et vaut [-5 ;
-10 ; -12] V. Dans ces conditions, la diode est passante, 'impédance interne du VNA limitera le
courant
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_bC+ _bc+
= 3
in k) 5 5
—
oint milieu point milieu

(a) (b)

Figure 3.16 : schéma équivalent : complet (a) et simplifié en basse fréquence (b)

A partir d'une fréquence de 3 MHz et de la Figure 3.16, nous déduisons l’expression de
I'inductance équivalente :

Legy= L+ Lp (56)

eq

108

Figure 3.17 : Impédance fréquentielle pour des tension Vya = [-5 ;-10 ;-12] V ; transistor bloqué

A partir d'une fréquence supérieure a 3MHz, nous observons un comportement inductif. Nous
tragons I'asymptote aux trois courbes (-5, -10 et -12 V) et estimons une inductance équivalente
de 44 nH.

A basse fréquence, sur la partie gauche de la figure 3.18, on observe un comportement résistif.
La mesure est représentative de la résistance dynamique de la diode dont la valeur diminue avec
le courant de polarisation donc avec la composante continue de la tension délivrée par le VNA a
travers son impédance de sortie de 50 €.

I1.2.8.2. Caractérisation transistor passant

Dans cette deuxieme étape, nous polarisons la grille avec une tension positive valant 9V.
Le transistor est donc passant.

Polarisation positive, Uyna > 0 :

Pour bloquer la diode, nous appliquerons une tension de polarisation positive a la sortie du VNA
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valant [5 ;10 ;12] V. Nous tragons en fonction de la fréquence I'impédance équivalente (Figure
3.15)

_DC+ _DC+
= =
5 5 5 9
[a]
o
point milieu point milieu

(a) (b)

Figure 3.18: schéma équivalent : complet (a) et simplifié en basse fréquence (b)

—V
—V

5V
10V
12V b

1Z](£2)

e ——— ] RS R S L T PR TR R EE
10 10° 10° 107 10°
f(Hz)

Figure 3.19 : Impédance fréquentielle pour des tension Vya = [5 ;10 ;12|V ; transistor passant

En haute fréquence nous avons un comportement inductif, et nous pouvons en déduire alors la
valeur de I'inductance équivalente en tracant 'asymptote aux trois courbes (5, 10 et 12 V) :

L, = L;+ Ly (57)

eq

L’inductance équivalente vaut dans ce cas également 44 nH.
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Polarisation négative, Uyna < 0

Afin de déterminer les trois inductances Ly, Lt et Lp, un essai supplémentaire est nécessaire. Pour
ce faire, nous rendons passant le transistor et la diode en appliquant cette fois une polarisation
négative avec des tensions valant [-5 ; -10 ; -12] V.

DC+
P

LL

IA/point milieu

Figure 3.20 : Impédance équivalente

Ainsi, comme le montre la Figure 3.20, 'inductance de connexion « lyre » Ly est en série avec
la mise en parallele de l'inductance du transistor Lr et de l'inductance de la diode Lp.
L’inductance équivalente s’écrit comme suit :

L. L
L,=1L I i O 58
T L+ L (58)

De la méme fagon que précédemment, nous obtenons ici une inductance équivalente de 'ordre
de 37 nH.

—_
G
-
N
10° =
= 5V
-10V
= -12V
n R RS W R S R i
10* 10° 10 107 10%

f(Hz)

Figure 3.21 : Impédance fréquentielle pour des tension VNA = [-5 ;-10 ;-12] V ; transistor passant
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Synthese :

En conclusion a partir des équations (56), (57) et (58) ; nous avons

Ly Lp (59)

L,=1L,+ =37 nH

Nous déduisons ainsi les valeurs des inductances parasites Ly, Lp et Lt qui sont présentées au
Tableau 3.10. Nous ne pouvons par contre pas dissocier les capacités Cr et Cp, et seule la somme
de ces deux capacités a pu étre déterminée.

Figure 3.22: schéma équivalent d'un demi-bras avec ses éléments parasites

Tableau 3.10 : inductances et capacités parasites du module de puissance

Valeur

Inductance de connexion : Ly, 30 nH
Inductance du transistor : Lt 14 nH
Inductance de la diode : Lp 14 nH
Capacité équivalente Cp + Cr 87 nF
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ITI. Caractérisation expérimentale des pertes par commutation dans
un IGBT Silicium

Nous allons ici mettre en évidence l'effet de différents parametres électriques (courant de
charge, température, résistance de grille, inductance de maille) sur les pertes par commutation.
Ces relevés vont permettre d’extraire des équations des pertes en fonction de ces différents
parameétres afin d’affiner le modele présenté dans le chapitre 2. Le dispositif expérimental permet
d'observer 1'évolution des grandeurs électriques (courant collecteur, courant de grille et tension
collecteur-émetteur) de fagon directe dans le transistor et indirecte dans la diode de roue libre.

Les relevés sont effectués avec les appareils de mesure présentés dans la partie précédente.
ITII.1. Caractérisation préliminaire

III.1.1. Mise en conduction de 'lGBT

La Figure 3.23 présente le résultat obtenu lors de la mise en conduction de 'IGBT pour
une tension de bus E de 300 V, un courant commuté Ic de 100 A, une température de jonction
T; de 150 °C et une résistance de grille Reox de 3,9 Q. Cette derniere permettra de contrdler la

vitesse de commutation, et son influence sera mise en évidence par la suite.

350 : : : : : : : : 200
Ve (8)
. 5+ Vs (1)
300 T (8
— —_— 10 E(;,\-' ‘\f} a —,
< 250 150 =
= =
-2 200 =
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g |
= 100 150 —
S =
=50 -
[
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-50 L \ I |

0 0.2 t{J.éL 06 0.8 1 1.2 14 1.6 t%.S 2
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Figure 3.23 : Tensions, courant et énergies & I'amorgage de I'lGBT (Vs = 300 V, Ic = 100 A, T,
= 150 °C ; Reon = 3.9 Q)

La surintensité observée est due au blocage de la diode de roue libre de type « Emitter Controlled
4 » et qui présente ici un courant de recouvrement inverse de I'ordre de 70 A.

La chute de tension observée pendant la phase de croissance du courant dans 'IGBT est due a
I'influence de l'inductance de la maille de commutation. La valeur de dlc/dt de 'ordre de 1.8
kA /ps permet d’estimer cette inductance a environ 87 nH. Cette inductance correspond au

cablage (bus bar et le Shunt) et des inductances parasites du module de puissance.
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III.1.2. Blocage de 'lGBT

La Figure 3.24 présente les mesures obtenues lors du blocage de 'IGBT pour une tension
de bus E de 300 V, un courant commuté Ic de 100 A, une température de jonction T; de 150 °C
et une résistance de grille Reorr de 4 Q.

; T T T T T T T Ic (” 1
100 — Vs (1) H 400
Ver (t) _
—— 10+ Egpp () (=
75 300 E
By
= 50 {200 =
% *
N =
|
% {100 "
S =
D S5
h 0 40 ’.“.“:-')
_25 I 1 1 I 1 I

0 02 t 0.4 06 08 1 1.2 14 16 18 tz 2.2
3 4
Temps (jus)

Figure 3.24 : Tensions, courant et énergies au blocage de I'lGBT (Vs = 300 V, Ic = 100 A, T, =
150 °C, Rgorr = 3.9 Q)

La tension Vcg augmente relativement doucement au début du plateau de la tension de grille Vs
(capacité Cgs élevée) puis change de pente (rapidement) a cause de la diminution de la capacité
Cac, liée a leffet Miller. Une surtension de 'ordre de 80V ici liée & I'inductance de la maille de
commutation apparait lors du blocage. On observe clairement la phase de trainage du courent
collecteur liée aux spécificités de 'IGBT.

Dans la suite, les pertes par commutations seront calculées a partir des formes d’ondes du courant
et de la tension a partir des tensions et courants mesurées aux bornes du composant sous test,
comme elles sont indiquées aux Figure 3.23 et Figure 3.24. Les énergies de commutations peuvent
étre déduites comme suit :

N

A DPamorcage :

£2

Eon (t) = [, 1o (t)- Veg(t) - dt (60)

Avec I¢ le courant dans le collecteur, Vg la tension entre le collecteur et 1'émetteur, [t1, t2]
I'intervalle de temps sur lequel le courant Ic passe de 0 au courant de charge (100 A).

Au blocage :

Bt (t) = [1*T¢ (£). Vep(t) . dt (61)
Avec Ic le courant dans le collecteur, Vg la tension entre le collecteur et 1'émetteur et [t3, t4]
I'intervalle sur lequel ce méme courant passe de 100 A & 0 A (une fois ’énergie de commutation
« stabilisée »).
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III.1.3. Influence du courant et de la température sur les pertes par
commutation

La Figure 3.25 décrit les phases de mise en conduction et de blocage pour des
températures de jonction de 50, 100 et 150 °C. Sont représentés le courant collecteur et la tension
entre collecteur et émetteur ainsi que la tension appliquée entre grille et source. Les mesures
d’énergie dissipée sont effectuées avec un pas de 25 °C, mais pour des raisons de lisibilité les

chronogrammes ne sont présentés uniquement que pour trois températures.
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Figure 3.25 : Tensions et courant & 1'amorgage (a) et au blocage (b) de I'lGBT pour différentes
valeurs de température de jonction T; = [50 ; 100 ; 150] °C (Vs = 300V, Ic = 100A, Re = 3.9Q)
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— T, = 100°C
— 1, = 150°C

— 1= 50°C
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Figure 3.26: Energie dissipée a l'amorgage (a) et blocage (b) de I'lGBT (Vi = 300V, Ic = 100A,
Reon = 3.90)

La Figure 3.26 décrit I'estimation de I’énergie dissipée par 'IGBT a la mise en conduction et au
blocage pour ces trois températures. Elle montre une évolution importante des énergies dissipées
avec la température qui évolue de 1,25 a 1,79 mJ a la mise en conduction et de 3,9 & 6 mJ au
blocage lorsque la température de jonction évolue de 50 a 150 °C.
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On peut par ailleurs s’intéresser a 'influence de la température et du courant sur ces énergies de

commutations. Pour ce faire, les énergies au blocage et a 'amorcage mesurées sont tracées en

fonction du courant et de la température (Figure 3.27) pour un courant allant jusqu’a deux fois

le courant nominal du module.
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Figure 3.27: Energies de commutations en fonction du courant et de la température & 'amorcage
au blocage (a) et totale (b) (Vi = 300V, Raon = Reorr = 49)

On observe une évolution de I’énergie dissipée au blocage qui varie relativement linéairement

avec le courant, ce qui n’est pas le cas a la mise en conduction. Enfin, la forte dépendance des

énergies dissipées au blocage et a la mise en conduction avec la température rappelle la nécessité

de bien maitriser ce parametre au niveau de la jonction de I'IGBT lors des caractérisations.
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II1.1.4. Influence de 'inductance de maille sur les pertes par commutation

Selon la connectique retenue et les caractéristiques des condensateurs de filtrage DC, il
est intéressant d’étudier l'influence de la valeur de I'inductance de la maille de commutation sur
les énergies de commutation. Pour cela, des mesures des formes d’ondes et énergies de
commutations sont effectuées pour deux valeurs distinctes de I'inductance de maille. A noter que
laugmentation de 'inductance de la maille est obtenue en rallongeant la connectique entre le

condensateur de découplage et le module de puissance.
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Figure 3.28 : Tensions et courant & 1'amorcage (a) et au blocage (b) de I'lGBT pour différentes

valeurs d’inductances de maille Lm = [65-140] nH (Vius = 300V, Ic = 80A, T; =150 °C ; R¢ = 3.9
0)

Comme le montre la Figure 3.28, I'inductance de maille variant entre 65nH et 140 nH n’a que
tres peu d’effet sur l'allure du courant dans le transistor au blocage (contrdle de 'ouverture du
courant collecteur par le courant de grille et le courant de charge) et nous observons logiquement
une augmentation de la surtension au blocage qui influe 1égérement sur les pertes dissipées au
blocage comme l'indique la Figure 3.29 avec une trés légere augmentation relative de I’énergie

dissipée au blocage avec I'inductance de maille.
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A Tamorgage, on constate logiquement une plus forte chute de tension aux bornes du transistor
lors de la phase de montée du courant, avec également une diminution du dlc/dt, et une tres
légere diminution du courant de recouvrement dans la diode de roue libre.

L’énergie dissipée a la mise en conduction varie ainsi considérablement avec l'inductance de
maille, et lorsque 'inductance augmente, Eon(Ic) diminue (Figure 3.29).
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Figure 3.29 : Energies de commutation issues de la mesure pour L,=65 & 140 nH (Vi = 300 V, I¢
=100 A, T; = 150 °C, Rc = 3.9 Q) (a) amorcage & blocage (b) totale

La Figure 3.29 décrit les évolutions des énergies dissipées a la mise en conduction, au blocage et
I’énergie totale somme des énergies dissipées a la mise en conduction et au blocage.

On peut observer que I'énergie de commutation est considérablement plus grande au blocage
(d’'un rapport d’environ 3) qu’a Pamorgage. Autrement dit, les pertes par commutation sont
majoritairement dues au blocage de I'IGBT. L’augmentation de l'inductance de la maille de
commutation entraine une augmentation des pertes au blocage et une diminution des pertes a la
mise en conduction. L’augmentation des pertes au blocage est principalement liée a
laugmentation de la surtension au blocage, I'inductance n’ayant que peu d’effet ici sur le dlc/dt
au blocage. La diminution des pertes a la mise en conduction est principalement liée a la chute
de tension générée par cette inductance lors de la phase de croissance du courant. Les deux effets
semblent bien se compenser ici pour les variations d’inductance considérées et on observe une
relative indépendance des pertes totales a la valeur de I'inductance de la maille de commutation.
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III.1.5. Influence de la résistance de grille sur les pertes par commutation

Dans cette partie, on s’intéresse a I'impact de la résistance de grille sur les pertes par
commutation. Pour cela on trace I’évolution de ces énergies en fonction de la résistance de grille.
Nous faisons varier cette résistance entre 4 et 39 () a la mise en conduction et au blocage. La
Figure 3.30 présente les formes d’ondes au blocage et a ’amorcage de 'IGBT pour une tension
DC de 300 V, un courant commuté de 100 A, une température de jonction de 150 °C et une
résistance de grille valant 4, 12 et 22 . Les relevés sont synchronisés par rapport aux ordres
d’ouverture et de fermeture appliqués sur le circuit de commande rapproché, ce qui explique les
retards constatés lorsque la résistance de grille augmente
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Figure 3.30 : Tensions et courants au blocage (a) et a 'amorgage (b) de I'lGBT pour différentes
valeurs de résistances de grille Re = [4; 12; 22] Q (Vpus = 300 V, Ic = 100 A, T; = 150 °C)

La résistance de grille controle la vitesse de commutation en courant et en tension.
L’augmentation de cette résistance, fait apparaitre une diminution de la surtension de grille lors
de 'amorcage ainsi qu’un prolongement du plateau de Miller et une diminution de la surintensité
a la mise en conduction de I'lGBT liée a une diminution du courant de recouvrement dans la
diode.

These de Dounia OUSTAD 119



Chapitre 3 : Caractérisation électrique de modules de puissance

Tableau 3.11 : dlc/dt et dVee/dt & 'amorgage en fonction de la résistance de grille

Amorcage 4 Q 12 Q 22 Q)
Irrni (A) 82 49 39
dVer/dt (kV/ps) 18 | 09 | -06
dlc/dt (kA /ps) 2 1.2 0.9

A T'amorgage, on observe une légere augmentation du dVeg/dt dle/dt du lorsque la résistance de

grille augmente.

Tableau 3.12: les dIC/dt et dVCE/dt au blocage en fonction de la résistance de grille

Blocage 4 Q 12 Q 22 Q)
AV cgma (V) 78.5 103.5 106.5
dVeg/dt (kV/ps) 3.9 2.5 1.74
dlc/dt (kA /ps) -0.7 -1 -1.17

Au blocage, on observe une trés nette réduction du dVeg/dt, mais avec toutefois une légere
augmentation du dlc/dt lorsque la résistance de grille augmente. Il semble que le ralentissement
de la montée en tension permette d’extraire une charge significative de la base du transistor
bipolaire interne augmentant ainsi le dlc/dt. C’est une propriété intéressante pour ce type
d’IGBT qui peut nécessiter des résistances de grille tres différentes au blocage et a I'amorgage.
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Figure 3.31 : Energies de commutation en fonction de la résistance de grille (Vi =300 V, Ic=100
A, T,=125 °C)

La Figure 3.31 compare les énergies dissipées a la mise en conduction et au blocage pour
différentes résistances de grille variant de 3,9 a 39 €2 pour 125°C de température de jonction. On
constate une bonne concordance entre mesures et données issues du datasheet pour cette valeur
particuliere du courant (100 A) au blocage. C’est un peu moins vrai a 'amorgage surtout pour
de fortes valeurs de résistances de grille. On constate également une évolution modérée des pertes
au blocage avec la résistance de grille, alors qu’elle est tres significative a la mise en conduction.
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III.1.6.

Influence de la tension du bus DC sur les pertes par commutation

L'évolution des énergies dissipées lors du blocage et de 'amorcage de 'IGBT en fonction

du courant de charge pour différentes tensions du bus DC variant entre 240 et 450 V a une

température de jonction valant 150 °C sont présentées a la Figure 3.33.

On constate une relative indépendance du dlc/dt au blocage avec la tension continue

d’alimentation, alors que la vitesse de croissance du courant a tendance a augmenter avec la

tension de bus a la mise en conduction. Cette caractéristique peut étre liée a la décroissance de

la capacité d’entrée avec la tension.
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Figure 3.32 : Tensions et courants au blocage (a) et a I’amorgage (b) de 'lGBT pour différentes
valeurs de tension d’alimentation, Vs = [240; 300; 450] V (R¢ =4 Q, Ic = 100 A, T, = 150 °C)
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Figure 3.33 : Energies de commutation en fonction du courant pour différentes tensions du bus (a)
amorgage, (b) blocage, (¢) totale (Vs = 240, 300 et 400 V, T,=150 °C, R¢ = 3.9 Q)

Ces données de variation de 1’énergie dissipée avec la tension du bus d’alimentation continu ne

sont pas disponibles dans les fiches techniques d’ou les essais réalisés. D’autre part, ces

caractéristiques sont extrémement importantes dans le cas des applications automobiles du fait

de 1'évolution de la tension de la batterie pendant le fonctionnement du véhicule. Une estimation

globale des pertes sur un profil de mission complet intégrant la décharge de la batterie nécessitera

en effet de connaitre et pouvoir modéliser ’évolution des pertes avec la tension du bus DC.
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Figure 3.34 : Energies de commutation en fonction de la tension du bus pour différents courant
commuté (a) amorgage, (b) blocage, (c) totale (Ic = 50, 100 et 150 A, T,=150 °C, R¢ = 3.9 Q)
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ITII.2.  Influence de la capacité du bus DC et de la tension Vg sur

les pertes par commutation

Sont regroupés dans cette partie, des essais supplémentaires effectués afin d’étudier

linfluence de la tension de grille Ve et de la capacité du bus DC sur les performances
dynamiques et les énergies de commutation. La modification de la technologie de la capacité de
découplage aura principalement une influence sur I'inductance de la maille de commutation (dont
Veffet a déja été analysé). Néanmoins, nous reprenons ici cette étude, dans le but cette fois
d’analyser effet d’une technologie de condensateur sur les performances dynamiques, les valeurs
des capacités étant également différentes. Nous noterons Cpgr la capacité Epcos d’une valeur
560 pF et d’inductance parasité égale a 18 nH et Ci1. la capacité Eurofarad d’'une valeur de 250
pF et d’inductance parasité égale a 45 nH.
Concernant 1’étude de linfluence des circuits de commande rapprochée, le driver Concept
délivrera une tension V.. variant entre -8 V (état bloqué) et +15 V (état passant) alors que le
driver Infineon délivrera des tensions V.. variant entre -15 V et +15 V. Le niveau de tension
appliqué entre grille et source a 1’état bloqué influera directement sur la valeur du courant
transitoire de grille a amorcage et au blocage, et la encore, cette étude a en partie été menée
lors de 'analyse de l'influence de la résistance de grille. Il nous semble toutefois important de
vérifier I'influence de la tension négative indépendamment du courant de grille.

[I1.2.1. Amorcage de 'lGBT

La Figure 3.35 présente le résultat obtenu lors du blocage de 'IGBT pour une tension de
bus E de 300 V, un courant commuté Ic de 100 A, une température de jonction T de 150 °C,
une résistance de grille Reorr de 4 2 et une tension V.. variable, et pour deux condensateurs
différents.
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Figure 3.35 : Tensions et courant & 'amorgage de I'lGBT (Vyus = 300 V, Ic = 100 A, T) = 150 °C ;
Reon= 14 Q)

Pour une méme capacité de bus DC, le changement de driver n’a que peu d’influence sur
les formes d’ondes a la commutation d’amorgage, avec uniquement ici une tres légere
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augmentation du courant de recouvrement dans la diode de roue libre liée a une légere
augmentation du dlc/dt a la mise en conduction. L’effet est beaucoup plus significatif avec le
changement de la capacité de bus DC. En effet, la capacité présentant la plus faible inductance
parasite est responsable d’'un dl¢/dt considérablement plus élevé ce qui se traduit cette fois par

une augmentation importante du courant inverse maximal de recouvrement.

III.2.2. Blocage de I'lGBT

La Figure 3.36 présente un exemple de formes d’onde au blocage de 'IGBT pour une
tension de 300 V, un courant commuté de 100 A, une résistance de grille de 4 €2, une température
de jonction de 150 °C et une tension de grille variable.
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Figure 3.36 : Tensions et courant au blocage de I'lGBT (Vi = 300 V, Ic = 100 A, Ty = 150 °C ;
Reorr = 4 §2)

Ici encore, et malgré un effet significatif sur la tension Vgg, le niveau de polarisation négative
imposé par le driver n’a que peu d’effet sur les évolutions temporelles du courant collecteur et de
la tension Vcg.

Par contre, la capacité de plus forte inductance parasite est responsable d’une surtension plus
élevée au blocage, ce qui se traduira par une estimation de l’énergie dissipée au blocage plus
élevée.

En faisant varier la tension de grille V. de -15 V a -8 V et la capacité du bus DC, le courant
I¢(t) reste sensiblement inchangé par contre, on observe une surtension plus importante sur la
tension Vg (t) due a la variation de I'inductance de la maille de commutation suite & la variation
de la connectique entre la capacité et le module de puissance.
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III.2.3. Variation des pertes en commutation en fonction du courant

commuté

D’apres les formes d’onde de tensions et de courants lors du blocage et de 'amorcage de
I'IGBT, en faisant varier le courant commuté de 10A & 200A soit deux fois le courant nominal,
et pour une tension Vy,s de 300V, une température de jonction de 150°C et une tension de grille
Ve variable, nous obtenons les résultats présentés a la Figure 3.37.
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Figure 3.37 : Energies de commutations en fonction du courant & ’amorgage (a) au blocage (b)
(Vius = 300 V, Reox = Reorr = 4 ©, Ty = 150 °C)

Cette figure compare les résultats des énergies de commutations a la mise en conduction et au
blocage de 'IGBT pour les deux drivers et les deux capacités de bus DC. Ces résultats sont
comparés aux données issues du datasheet fournies par le fournisseur du module de puissance.

Concernant I’énergie au blocage de 'IGBT, elle semble peu influencée par la variation de la
tension de commande ainsi que I'inductance de la maille de commutation. On constate toutefois
une variation de 'ordre de 19 % au courant nominal (100 A) entre les données issues du datasheet
et les mesures effectuées avec le driver Concept (-8/+15 V) et la capacité de plus forte inductance
parasite. Au double du courant nominal, I’écart peut atteindre 25 %. Dans tous les cas de figure,
les données issues du datasheet sous estiment les pertes au blocage.

L’effet est plus marqué a l'amorcage. La configuration « driver Concept + Capacité a forte
inductance parasite » génere des pertes a la mise en conduction supérieures aux données du
datasheet de 'ordre de 12 % au courant nominal et de 39 % au double du courant nominal (200
A). Par contre, les pertes a la mise en conduction dans la configuration « driver infineon +
capacité a faible inductance parasite » sont significativement plus faibles que les données issues
du datasheet, de I'ordre de -12 % au courant nominal et de -15 % a 200 A.
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Figure 3.38 : Energie totale dissipée en fonction du courant (Vpuis = 300 V, Rc = 4 Q, T; = 150 °C)

La Figure 3.38 présente 1'énergie totale Eial = Eox + Eorr en fonction du courant commuté allant
jusqu’a deux fois le courant nominal, pour les deux driver et deux capacités de découplage en la
comparant a I’énergie totale fournie par la datasheet.

On constate une nouvelle fois la faible influence de 'inductance de maille sur ’énergie totale a
travers les mesures effectuées avec le driver infineon et les deux capacités pour les mesures
effectuées avec le driver infineon. On constate également qu’avec ce driver délivrant des niveaux
de tension comparables aux spécifications de test du datasheet (-15/15 V), les mesures effectuées
sont treés proches des données issues du datasheet.

Par contre, I’énergie totale dissipée est fortement influencée par les niveaux de tension du driver
(ou plus précisément par le courant de grille) et dans le cas d’un driver « Concept » on constate
une énergie totale mesurée supérieure aux données du datasheet de 'ordre de 20 % a 100 A et
de 30 % a 200 A.

Apres le choix du driver, il sera aussi intéressant d’étudier I'impact de la résistance de grille sur
les énergies de commutations d’un IGBT en silicium dans une cellule de commutation en variant
la tension de commande et la capacité du bus DC qui elle influence I'inductance de maille.

II1.2.4. Influence de la résistance de grille sur les pertes par commutation

La Figure 3.39 présente I'énergie dissipée lors de la mise en conduction en variant la
résistance de grille entre 4 et 22 ) pour une tension de 300 V, un courant commuté de 100 A et
une température de jonction de 150 °C. Les essais en faisant varier la tension de grille ainsi que
I'inductance de maille sont comparés aux données issues de la datasheet.
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Figure 3.39 : Energies de commutations en fonction de la résistance de grille & ’amorcage (Vius =
300 V, I¢ = 100 A, T, = 150 °C)

D’apres la Figure 3.39, I’énergie dissipée lors de la mise en conduction de 'IGBT Si varie

sensiblement linéairement en fonction de la résistance de grille.
Eonv(Rg)=a .Rg+0 (62)

Avec a et b, les coefficients de la droite.

La courbe issue du datasheet fournie par le fournisseur du module de puissance surestime les
pertes a la mise en conduction a partir d’une résistance de grille de 6 () par rapport aux mesures
effectuées dans les différentes configurations. Pour la méme tension Vg, on observe d’apres la
Figure 3.39 que pour des résistances de grille faibles, I'inductance de maille na que peu d’influence
sur les énergies de commutation. Par contre ’écart devient plus important en augmentant la
résistance de grille. Si on compare maintenant les courbes avec la méme inductance de maille
mais en faisant varier la tension V.., I’énergie de commutation n’est pas impacté par la variation
des résistances de grille pour des résistance plus grande mais I'écart est plus marqué pour des
résistance de grille plus petite.

Intéressons-nous maintenant a l'impact de ces parametres sur 1’énergie de commutation au
blocage de 'lGBT Si.
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Figure 3.40 : Energies de commutations en fonction de la résistance de grille au blocage (Vius =
300 V, Ic= 100 A, Ty = 150 °C)
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La variation de I’énergie au blocage en fonction de la résistance de grille est sensiblement linéaire.

Avec ¢ et d sont les coefficients du polynome.

Ici, pour la commutation de blocage, les données issues du datasheet sous estiment
considérablement les mesures effectuées pour les deux drivers évalués et les deux inductances de
maille.

11 est alors intéressant de voir I'impact de la résistance de grille sur la somme des énergies dissipées
lors de la commutation de 'IGBT Si c’est-a-dire 1’énergie ttale en fonction de la résistance de
grille. Ces résultats sont présentés sur la Figure 3.41.
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Figure 3.41: Energies dissipées & la commutation en fonction de la résistance de grille (Vpus = 300
V, Ic = 100 A, T, = 150 °C)

Concernant 'énergie totale dissipée lors des commutations de 'IGBT Si en fonction de la
résistance de grille peuvent étre approximer par une droite de type

B (Re) = Eoy (Rg)+ Eppp (Rg) = .Rg + (64)
Avec a et b des coefficients de la droite (Tableau 3.13).

Tableau 3.13 : coefficients de la droite Eia (Ra)

o B
Driver-concept : Crighr, | 0.32 6.3
Driver-Infineon : Ciwr | 0.35 5.3
Driver-Infineon : Cgigr | 0.33 5.4

datasheet 0.37 5

En faisant la somme des énergies, les écarts constatés a la mise en conduction et au blocage pris
séparément se compensent et finalement les écarts entre les données issues du datasheet et les

These de Dounia OUSTAD 129



Chapitre 3 : Caractérisation électrique de modules de puissance

mesures sont relativement faibles et ce, d’autant plus que la résistance de grille augmente.

Ces observations confortent le fait qu’il sera intéressant de comparer non pas les énergies au
blocage et a la mise en conduction mais 1’énergie totale.

On constate également une excellente concordance entre les données issues du datasheet et les
mesures effectuées dans la configuration « driver infineon + faible inductance de maille ».

On observe également que si ’énergie totale dissipée ne semblait pas dépendre de 'inductance
de maille a R¢ = 4 €2, ¢’est un peu moins vrai pour une résistance de grille plus élevée.

Dans ce qui suit, I'impact de la tension du bus DC sur les pertes en commutation sera étudié.

I11.2.5. Influence de la tension du bus DC sur les pertes par commutation

Les Figure 3.42 et Figure 3.43 présentent les énergies dissipées lors de la commutation de
I'IGBT Si pour une tension de bus valant 240, 300 et 450 V, un courant commuté de 100 A, une
température de jonction de 150 °C et une résistance de grille de 4 Q.
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Figure 3.42 : Energies de commutations en fonction de la tension du bus DC & I’amorgage (a) et au
blocage (b) (Vs = 300 V, Ic = 100 A, T; = 150 °C, Rcon= Racorr = 4 Q)

These de Dounia OUSTAD 130



Chapitre 3 : Caractérisation électrique de modules de puissance

Comme, le montre la Figure 3.42, la courbe issue du datasheet ne contient qu’un seul point, cela
est di & 'unique information fournie par le fournisseur du module de puissance et ce pour le
point nominal soit 100 A - 300 V. Les tensions de 240 V et 450 V représentent respectivement
les valeurs minimales et maximales de la tension batterie.

L’énergie de commutation au blocage de 'IGBT varie de fagon quasi linéaire avec la tension du
bus DC. Elle est peu influencée par la tension de grille V.. délivrée par le driver et par la valeur
de l'inductance de maille contrairement a I’énergie dissipée lors de la mise en conduction de
I'IGBT.
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Figure 3.43 : Energies dissipée 4 la commutation en fonction de la tension du bus DC (Vs =240,
300 et 450 V, Ic = 100 A, Ty = 150 °C, R¢ = 4 Q)

L’énergie dissipée au blocage étant plus élevée que celle dissipée a la mise en conduction, on
retrouve une variation quasi linéaire de I’énergie totale dissipée en fonction de la tension du bus,
sur la plage de tension étudiée. Cette énergie est dépendante ici de la valeur de la tension délivrée
au blocage (-8 ou -15 V), mais par contre, et comme cela a déja été précisé, dépend peu de

I'inductance de la maille de commutation.

II1.2.6. Influence de la température de jonction sur les pertes par

commutation
Les figures suivantes présentent les énergies au blocage et a ’amorgage de 'IGBT pour

une tension de 300 V, un courant commuté de 100 A, une résistance de grille de 4 ) et une
température de jonction variant entre 50 et 150 °C.
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Figure 3.44 : Energies de commutations en fonction de la température de jonction a I’amorgage (a)
et au blocage (b) (Veus = 300 V, Ic = 100 A, Rcon = Reorr = 4 Q)

On retrouve sur la caractéristique montrant 1’évolution de I’énergie totale avec la température
une influence importante de la tension délivrée par le circuit de commande rapprochée au blocage.
Par contre, I’évolution avec la température (pente) est relativement comparable dans les deux
cas de figure (blocage sous -8 V ou -15 V). L’inductance de maille a par contre un impact tres
limité sur ’énergie totale dissipée, et ce quelle que soit la température de la puce.
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Figure 3.45 : Energies totales de commutation en fonction de la température de jonction (Vius =
300 V, Ic = 100 A, R¢ = 3.9 Q)

La Figure 3.45 montre une variation relativement linéaire de 1’énergie totale dissipée en fonction
de la température. Bien que le datasheet ne fournisse cette énergie que pour deux température
de jonction, il semble bien que les coefficients directeurs soient différents et qu’une caractérisation
préalable de I'énergie dissipée en fonction de la température soit nécessaire afin d’évaluer les
pertes par commutation sur une large gamme de température. Si I’écart entre la donnée issue du
datasheet et celle mesurée soit de 'ordre de 3 % dans le cas de la commande entre +15 V et -15
V et une inductance de maille minimale pour 150 °C, il est de 8 % a 125 °C.

II1.3. Synthese

En comparant les résultats obtenus aux données issues du datasheet, les différentes

caractérisations effectuées montrent :

- Une relative bonne concordance concernant I'influence du courant commuté et de
la résistance de grille sur ’évolution des pertes par commutation

- Une relative indépendance des pertes par commutation & I'inductance de maille

- Une variation des pertes par commutation proportionnelle & la tension du bus DC

- Une variation sensiblement linéaire des pertes par commutation avec la température
de jonction, mais sans concordance avec les données issues du datasheet, ce qui
nécessitera obligatoirement des caractérisations préalables afin de pouvoir estimer
ces pertes sur de larges plages de température.

- Une forte dépendance des pertes par commutation au courant de grille et donc de
Re et/ou de la tension négative délivrée par le driver. La encore, dans des conditions
d’utilisation différentes de celles utilisées par les fabricants pour l'obtention des
énergies de commutation, les différences entre données issues du datasheet et
mesures peuvent étre considérables.

Ces différentes observations ont montré que 1’énergie de commutation totale évolue avec la
tension de bus DC, la température de jonction, le courant commuté et la résistance de grille.
Toutefois, ces observations n’ont pas toutes été formulées de fagon analytique. Il est donc
intéressant d’établir un modele de cette énergie en fonction de ces différents parameétres. Nous
choisissons d’estimer I’énergie totale et non de distinguer la mise en conduction du blocage. Nous
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faisons 'hypothese que cette énergie totale peut s’écrire sous la forme :

Etotale (Tj) IC» Vbusr RG) = X(Tjr IC) * Y(Vbus) * Z(RG» ICJ T]) (65)

Ou X (Ty, Ic) est I'énergie dépendant de la température de jonction T et du courant du collecteur
Ic. Les fonctions Y et Z quant a elles sont des facteurs correctifs mettant en évidence la
dépendance des énergies de commutations a la tension du bus DC pour I'une et a la résistance

de grille pour l'autre.

Nous avons montré que 1’énergie totale dissipée est une fonction linéaire de la tension bus DC
(Figure 3.43). De plus, en analysant la Figure 3.27, I’énergie totale en fonction du courant
commuté peut étre approximée par une fonction polynomiale d’ordre 3, dont les coefficients sont

en fonction de la température de jonction. Ainsi, on peut écrire :

V
X(Ty 16)-Y Wpus) =~ ~(a(T-£(0) + (T 2(0) + e(Tj).iO) + d(T))  (66)

Ou Vi est la tension de référence donnée dans la datasheet (V.4=300V..pour le module
FS100R07PE4).

Pour déterminer I'expression de Z (RG,Tj,Ic), nous tragons ’énergie de commutation normalisée
a Dénergie totale dissipée a la résistance de grille de référence (Re = 4 Q pour le module
FS100R07PE4 étudié). Nous représentons ici cette énergie pour plusieurs courants commutés,
pour deux températures le tout en fonction de la résistance de grille. Les courbes résultantes sont

représentées sur la Figure 3.46.
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Figure 3.46 : Energie normalisée en fonction du courant, de la résistance de grille et de la

température de jonction

La Figure 3.46 forme un réseau de droites confondues avec une erreur maximale de 3 % a courant
donné. L’effet de la température sur la variation de 1’évolution de I’énergie normalisée avec la
résistance de grille est faible devant l'effet du courant. Nous considérons cette derniere

indépendante de la température de jonction.
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En retragant cette énergie pour plusieurs courants commutés et pour une méme température de
jonction (125 °C), on constate qu’elle peut étre approximée par une équation de droite en fonction
de la résistance de grille et dont le coefficient directeur est une fonction du courant commuté
(Figure 3.47).

Ainsi, la dérivée partielle de Z(Rg, I) par rapport a la résistance de grille s’écrit & courant donné:
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Figure 3.47 : Energie totale dissipée en fonction de la résistance de grille, pour plusieurs courants
commutés et pour une température de jonction donnée

Soit, :
Z(Rg,1c) = 1+ CUc)(Rg-—Rgres) (68)

Pour déterminer C(I¢), on trace les différents coefficients directeurs de la Figure 3.47. Leurs
évolutions sont approximées par une fonction linéaire (Figure 3.48).
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Figure 3.48 : Coefficients directeurs en fonction du courant
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On en déduit alors :

Ce) =4.1¢ (69)
Avec T = 0.000432V™" dans le cas du module FS100R07PEA4.
L’Equation (65) peut alors se réécrire :
Etotal(Tj' Ic. VBUSv RG)
Vus ; . .
- Tef[(a(Tj).ﬁ(t) + b(Ty).i2(0) + <(T)).i(e) + d(T})) (70)

* (14 CU¢)- (Rg-—Rgref)]

Pour vérifier 'adéquation de ce modele avec nos relevés, on compare les résultats obtenus entre
ce modele et plusieurs relevées expérimentaux dans lesquels varient le courant, la température
de jonction et la résistance de grille. Pour cela, nous tragons I’évolution de I’énergie dissipée dans
deux cas :

En fonction du courant et pour plusieurs résistances de grille (Figure 3.49).

En fonction de la résistance de grille et pour plusieurs valeurs de courant commuté
(Figure 3.50).
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Figure 3.49 :Energie dissipée en fonction du courant commuté et de plusieurs résistances de grille
(Re =14 ;12 ;22] Q ; T;= 150 °C , module IGBT Si FS100R07PE4 )

Les modeles des Figure 3.49 et Figure 3.50 sont tracés pour une température de jonction T;=125
°C et une tension Vpus = 300 Vi .

D’apres cette figure, nous pouvons constater que I’énergie de commutation estimée avec le modele
suit bien la tendance des mesures: elle augmente avec le courant commuté et avec la résistance
de grille.

Par ailleurs, erreur entre la mesure et le modele reste limitée. Elle ne dépasse pas les 10 %.
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Figure 3.50 : Energie dissipée en fonction de la résistance de grille et de plusieurs courants
commutés (Ic = [50 ;70 ;100 ;130 ;150] A ; T;= 150 °C , module IGBT Si FS100R07PE4 )

Ces écarts peuvent s’expliquer par les estimations faites sur les expressions et les coefficients du

modele, néanmoins, cela donne une bonne tendance de I’énergie totale dissipée en commutation

suivant plusieurs parameétres et pour différents points de fonctionnement qui ne sont pas fournis

par le fabricant.

Nous nous servirons donc de ce modele dans le chapitre 4 pour I'estimation des pertes dans des

structures d’onduleurs a 2 et 3 niveaux.

L’influence de différents parametres électriques ayant été établie et modélisée pour 1’énergie de
commutation des IGBT Si, nous allons caractériser un module MOSFET SiC et étudier sa
sensibilité a ces méme différents parametres électriques et thermiques.
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IV. Caractérisation expérimentale des pertes par commutation d’un
module MOSFET en carbure de silicium

Afin d’étudier l'influence des technologies de puces sur le rendement d’un onduleur SiC,
des caractérisations électriques ont également été menées sur un module MOSFET SiC 1200 V -
300 A (Cree CAS120M12BM2). La tension d’avalanche étant différente ainsi que le courant
nominal, il ne nous sera pas possible de comparer directement ce composant SiC 1200 V au
module IGBT 650 V étudié précédemment.

Toutefois, nous avons montré que certaines données issues du datasheet pouvaient étre
raisonnablement exploitées, et nous comparerons alors les mesures effectuées sur le module
MOSFET SiC aux caractéristiques issues de son datasheet et aux caractéristiques d’un module
IGBT silicium comparable. Un des objectifs de ces travaux étant de valider les données issues
des datasheets et d’établir des modeles de pertes, la comparaison du module MOSFET SiC 1200
V sera effectuée par la suite, sur la base des modeles développés avec un module IGBT silicium
1200 V.

Les transistors SiC doivent étre pilotés par une tension de grille variant entre -6 V et +20 V.
Nous utiliserons pour cela le circuit de commande rapproché développé par Prodrive
(PT62SCMD17) et capable de délivrer des courants de grille jusqu’a 20 A créte.

Pour le module MOSFET SiC, nous étudierons uniquement l'influence de la température de
jonction, du courant commuté et de la tension du bus DC sur les énergies dissipées en
commutation. Enfin, pour des raisons de limitations de la source de tension utilisée, les essais
seront limités a une tension maximale de 600 V.

Mesure de courant
Shunt coarial

Capacité EPCOS

. Module de puissance
B25655P4567K00 ¢ puissance

CAS120M12BM?2

Driver PRODRIVE
PT625CMD17

Figure 3.51 : banc d'essai du module de puissance : MOSFET SiC 1200 V- 300 A
(CAS120M12BM2)
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IV.1. Mise en conduction du MOSFET

La Figure 3.52 présente les résultats expérimentaux obtenus lors de la mise en conduction
du MOSFET en carbure de silicium pour une tension de bus E de 450 V, un courant commuté
Ic de 100 A, une température de jonction T de 150 °C et une résistance de grille Rgox de 12 Q.

500 . . . . 250

200

150 —~
<t

~—

100
S

50

_10 1 1 1 1 1 1
0 0.25 0.5 0.75 1 1.25 1.5 1.75

Temps(us)

Figure 3.52 : Tensions et courant & 1'amorcage du MOSFET (Vs = 450 V, Reon = 12 Q, Ic = 100
A, T; =150 °C)

D’apres les formes d’ondes observées a la mise en conduction du MOSFET SiC, on observe des
commutations significativement plus rapides que celles obtenues avec le module IGBT 600 V. Le
module MOSFET SiC integre des diodes Schottky SiC en antiparallele de chaque puce MOSFET.
Ces diodes unipolaires ne présentent pas de courant de recouvrement a linstar des diodes
bipolaires en silicium, et la surintensité observée dans le transistor a la mise en conduction est
d’origine purement capacitive (charge de la capacité parasite de la diode polarisée en inverse et
du MOSFET associé en parallele).

La chute de tension a la mise en conduction permet d’estimer l'inductance de la maille de
commutation qui est ici de 'ordre de 80 nH.

Tableau 3.14 : résultats expérimentaux a la mise en conduction du MOSFET

dVeg/dt (kV/ps) 7.5
dlc/dt (kA /ps) 2.1

These de Dounia OUSTAD 139



Chapitre 3 : Caractérisation électrique de modules de puissance

IV.2. Blocage du MOSFET

La Figure 3.53 présente les résultats obtenus lors du blocage du MOSFET SiC pour une
tension de bus Vi de 450 V, un courant commuté Ic de 100 A, une température de jonction T;
de 150 °C et une résistance de grille Rgorr de 12 Q.

100 600

80 I 500

400
60 —
= 300>
T 40 + =
s 200§

20 - 100

(o] (0]
-20 |- -100

-10 I L L . I I L 1 I

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
Temps(us)

Figure 3.53 : Tensions et courant au blocage du MOSFET SiC (Vs = 450 V, Ic = 100 A, Reorr =
12 Q, T, = 150 °C)

La encore, on constate des commutations beaucoup plus rapides qu’avec le module IGBT 650 V,
avec une surtension au blocage faiblement amortie. D’apres les formes d’ondes obtenues au

blocage, on obtient :

Tableau 3.15 : résultats expérimentaux du blocage du MOSFET

AVt (V) 150
dVeg/dt (kV/ps) 6.9
dlc/dt (kA /ps) 2.7

On note également que les commutations d’amorcage et de blocage du MOSFET SiC font
apparaitre des oscillations sur la tension et le courant a chaque commutation de facon bien plus
significative qu’avec 'IGBT silicium. Ces oscillations résultent des vitesses de commutation plus
élevées et sont a relier au circuit résonant formé de 'inductance de la maille de commutation et
des capacités parasites des semi-conducteurs (capacité de sortie du MOSFET et capacité de
transition de la diode Schottky qui se retrouvent en paralléle a chaque commutation).
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IV.3. Impact du courant et de la température sur les pertes en

commutation

Les résultats des énergies de commutation a la mise en conduction et au blocage du
MOSFET présentés dans la Figure 3.54 sont obtenus pour un courant commuté variant de 10 a
190 A, une température de jonction de 50, 125 et 150 °C, une tension Vi de 450 V et une
résistance de grille de 12 €.
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Figure 3.54 : Energies de commutation en fonction du courant & I’amorgage (a) au blocage (b) et
totale (c¢) (Vius = 450 V, Raon = 12 2, Reorr = 12 Q, T; = 50, 125 et 150 °C)

On constate ici des énergies de commutation considérablement plus faibles comparativement a
ce que nous avions mesuré pour le module IGBT 650 V. D’autre part, on remarque que les
énergies de commutation du module MOSFET SiC sont pratiquement indépendantes de la
température de jonction. La encore le comportement est tres différent de ce que nous avions
observé sur les modules IGBT silicium dans les mémes conditions de mesure.

Malgré les faibles évolutions des énergies dissipées lors des commutations, on constate toutefois
que lorsque la température de jonction augmente entre 50 et 150 °C une légere augmentation de
I’énergie dissipée au blocage et une diminution de I’énergie dissipée a la mise en conduction. La
diminution de la tension de seuil avec la température peut en partie expliquer ce comportement.

These de Dounia OUSTAD 141



Chapitre 3 : Caractérisation électrique de modules de puissance

IV.4. TImpact de la tension du bus DC sur les pertes par

commutation

Un des objectifs de ces travaux est d’étudier la possibilité d’augmenter la tension de bus
d’'une chaine de traction. Ainsi, on peut donc se demander quelle serait l'influence de cette
augmentation sur les performances des composants a semi-conducteurs. Sur la Figure 3.55, on
trace I’évolution de I’énergie de commutation a 'amorcage et au blocage en fonction du courant
commuté et pour deux valeurs de tension de bus Vi, de 300 et 450 V, un courant commuté de
100 A, une température de jonction de 150 °C et une résistance de grille de 12 €.

3 T T T T T 25
_.
2.5+ v il »
- ol 7
. /
/// /k"

2 e — ’
< Pid 5:145» // .
S5 7 = » ~
Z P & -7 ’
S i .//‘ S 1 »” /’./

- P S s -
1 ~ - s e
- _e- // _-
7 -l v -
4 rae - g
s - - -
v - 0.5+ = _
0.5 F - 1 ' e
.,/ o 7 .’///
0 1 1 L 1 L 0 1 1 1 L L
0 20 40 60 80 100 120 0 20 40 60 80 100 120
Io(4) Io(A)

(a) (b)
Figure 3.55 : Energies de commutations en fonction du courant & ’amorcage (a) et au blocage (b)
du MOSFET SiC pour deux tensions de bus DC (Vs = 300 et 450 V, R¢ = 12 Q, T; = 150°C)

L’énergie de commutation a 'amorgage augmente avec le courant commuté et la tension de bus.
Ce résultat était prévisible connaissant le modele de 1’énergie en fonction du courant et de la
tension. Nous réalisons les mémes essais pour estimer 1’énergie dissipée lors du blocage du
MOSFET SiC pour un courant commuté de 100 A une température de jonction de 150 °C et une
résistance de grille de 12 . Nous pouvons déduire que les mémes observations peuvent étre
faites.
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Figure 3.56 : Energies totales dissipées du MOSFET SiC (Vs =[300 ;450]V, Re=12Q, T,= 150°C)
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Les résultats présentés a la Figure 3.56 montrent pour le MOSFET SiC une variation quasi
linéaire entre 1’énergie totale dissipée et le courant de charge, le coefficient de proportionnalité
étant dépendant de la tension de bus.

V. Comparaison du module MOSFET SiC 1200 V et IGBT Si 650 V

N’ayant pas effectué de caractérisations électriques de modules IGBT 1200 V, nous nous
contenterons dans cette partie de comparer les performances en commutation du module IGBT
silicium 650 V a celles du module MOSFET SiC 1200V. Cette comparaison est effectuée a titre
purement indicatif, les modules n’ayant pas la méme tenue en tension (1200 V pour le module
MOSFET SiC et 650 V pour le module IGBT silicium) et par contre, un courant nominal
relativement proche (100 A dans le cas du module IGBT, 120 A dans le cas du module SiC).
Une comparaison des performances en commutation des deux modules est effectuée dans les
mémes conditions d’essai : une tension Vi, = 300 V, un courant commuté Ic = 100 A, une
résistance de grille de 12 €2, et une température de jonction de 150 °C. Afin de calculer les temps
et les vitesses de commutations (Tableau 3.16 et Tableau 3.17), les formes d’ondes des
commutations de 'IGBT et du MOSFET sont superposées (Figure 3.57 et Figure 3.58).

i

0}
<
S0

1130 Tableau 3.16 : Comparaison des vitesses de

1120 commutations du module IGBT silicium et du

module MOSFET SiC a la mise en conduction (Vyus
=300V, Ic =100 A, T; = 150 °C, Re¢ = 12 Q)

= =
S
Ic(A)

Amorgage IGBT Si | MOSFET SiC

|
025 05 075 1 120 15 175 2 225 25 2Th
T T

T I T T T T T

I 1 ICmax (A) 145 161
R dVee/dt (kV/ps) -1.2 -4.3
dlc/dt (kA /ps) 1.1 1.8

—SiC MOSFET | 1
= = SiIGBT

_10‘ | | | | | | | | | | | | |
002 05 07 1 125 15 17 2 225 25 275 3 325 35
Temps(ps)

Figure 3.57 : Comparaison des tensions et courants
a l'amorcage du MOSFET SiC et de 'IGBT Si (Vius
=300V, Ic =100 A, T, =150 °C, Rg =12 Q
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Figure 3.58 : Comparaison des tensions et courants
au blocage du MOSFET SiC et de 'IGBT Si (Vius
=300V, Ic = 100 A, T; = 150 °C, R¢ = 12 Q)

module MOSFET SiC au blocage (Vous = 300 V, I¢ =

Tableau 3.17 : Comparaison des vitesses de

commutations du module IGBT silicium et du

100 A, Ty = 150 °C, R¢ = 12 Q)

Blocage IGBT Si | MOSFET SiC
VcEmax (V) 402 450
dVer/dt (kV/ps) | 2.3 7.5
dlc/dt (kA/ps) -1.1 -1.4

A partir des formes d’ondes présentées ci-dessus, les énergies de commutations sont tracées en

fonction du courant commuté allant de 10 A & 170 A pour une température de jonction de 125
et 150 °C, pour les modules IGBT Si et MOSFET SiC [93].
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Figure 3.59 : Comparaison des énergies a4 ’amorcage (a) et au blocage (b) et total (¢) du MOSFET
SiC et de PIGBT Si (Vi = 300 V, T; =150 °C, Ra = 12 Q)

La Figure 3.59, montre que le remplacement d’un module IGBT 650 V par un module SiC de
plus forte tension d’avalanche (1200 V) permet de diviser d’un facteur proche de 5 les pertes
totales de commutation a méme fréquence de découpage. Cette comparaison est ici effectuée pour
une tension de 300 V, une résistance de grille de 12 ) et une température de jonction de 125°C.
Concernant les deux modules de puissance en Si 1200V et SiC en 1200 V, la comparaison sera
faite en chapitre 4 en se basant sur le modele développé dans le chapitre 2 sur les données de la
datasheet.

En ce qui concerne les pertes par conduction, nous considérons les données issues de la datasheet
pour déterminer les valeurs en fonction de la température de jonction de la résistance a 1’état
passant et de la tension de seuil. Les caractérisations statiques n’ont pas été effectuées dans le
cadre de ces travaux, car nous faisons I'’hypothese que 1’écart entre les mesures et les données
fournies par le fabricant est faible.

VI. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudié I'influence des parametres tels que la température de
jonction, le courant commuté, la tension du bus DC, la résistance et la tension de grille ainsi que
I'inductance de maille sur les pertes en commutation pour des modules de puissance IGBT Si et
MOSFET SiC. Ces modules ont été caractérisés en mode hacheur sur charge inductive en utilisant
la méthode du double pulse. Un soin particulier a été accordé au choix des appareils de mesure
(les sondes de courant et de tension), aux mesures des énergies dissipées ainsi qu’au cablage.

En conclusion les pertes totales dissipées lors de la commutation de 'GBT Si sont impactées
par la variation de la température de jonction, du courant commuté, de la tension du bus DC,
de la résistance de grille, de la tension de commande de grille mais tres peu par I'inductance de
la maille de commutation.

En changeant de technologie de semiconducteurs, en remplagant 'IGBT Si par un module de
puissance MOSFET SiC de tension de claquage pourtant supérieure, les pertes totales sont tres
fortement réduites, d'un facteur proche de 5.
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Chapitre 4. FEfficacité des structures

d’onduleur

Résumé

Ce quatrieme chapitre a pour objectif d’estimer le rendement des onduleurs de traction
de différentes structures a différents points de fonctionnement. Plusieurs topologies sont ainsi
comparées entre elles a différents points de fonctionnement (point nominal de la machine
précédemment défini, un cycle de charge ou de décharge de pack de batterie puis sur un cycle
standardisé de type Artémis). Le calcul des rendements utilise les modeles développés dans les
chapitres 2 et 3.
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Chapitre 4 : Efficacité des structures d’onduleur

I. Introduction

Afin de maximiser Defficacité énergétique de la chaine de conversion statique, une des
solutions proposées est d’élever la tension du bus DC d’alimentation de ’onduleur.
Dans le but de calculer le rendement énergétique de la chaine de traction et plus précisément des
onduleurs, ce chapitre s’intéresse a I’estimation des pertes en commutation et en conduction pour
plusieurs cas de fonctionnement. Seront notamment étudiés les cas de figure suivants :

- le point nominal & puissance maximale et batterie totalement chargée en adaptant la

machine a chaque niveau de tension de batterie

- un fonctionnement a puissance maximale entrainant la décharge complete de la
batterie et donc la variation de la tension du bus DC

- un fonctionnement sur un cycle Artémis représentatif d’utilisations en urbain, routier
et autoroutier entrainant des phases de décharges mais aussi de récupération

d’énergie.

Pour cela deux principales structures d’onduleur seront comparées, la premiere est un onduleur
triphasé et la deuxiéme structure consiste en l'association d’un onduleur et d’un hacheur boost
(step-up). Les deux topologies de chaine de traction sont représentées sur les figures suivantes.
La premiere structure qui n’utilise qu'un unique onduleur entre la batterie et la machine de
traction verra la tension du bus DC évoluer lors de la décharge de la batterie. Nous avons
considéré ici que la machine pouvait délivrer sa puissance maximale méme lors d’un état de tres
faible charge de la batterie, lorsque la tension batterie est minimale. Ainsi, nous considererons
que P'onduleur permet d’appliquer la tension nominale de la machine lorsque la tension du bus
DC est minimale. On considerera alors un indice de modulation maximal de 1 lorsque la batterie
est déchargée. De ce fait, lorsque la tension batterie sera maximale (batterie totalement chargée),
I'indice de modulation sera réduit pour conserver une méme tension appliquée aux bornes de la
machine.

La seconde structure permet par contre de maintenir si besoin une tension de bus DC constante
quel que soit ’état de charge de la batterie grace au hacheur élévateur.

I.1. Onduleur alimenté directement par la batterie

La premiere configuration est représentée sur la Figure 4.1. La tension E varie entre 240

et 450 V pour un bus DC de 450 V (batterie de 450 V chargée) et varie entre 480 V et 900 V

pour un bus DC de 900 V (batterie 900 V chargée). Selon le niveau de tension (450 V ou 900 V)

de la batterie considérée plusieurs structures d’onduleurs (2 ou 3 niveaux) et de composants a

semi-conducteurs (IGBT et diodes Silicium ou MOSFET SiC et diodes Schottky SiC) pourront
étre évaluées.

- Batterie 450 V : Pour ce niveau de tension nous n’évaluerons pas les performances d'un

onduleur 3 niveaux. Les IGBT et diodes 650 V adaptés a cette tension offrent en effet

des performances statiques et dynamiques suffisamment intéressantes.

- Batterie 900 V : Dans ce cas de figure, nous évaluerons les performances d’un onduleur
2 niveaux a base d’IGBT et de diodes bipolaires 1200 V, mais aussi a base de transistors
MOSFET SiC et de diodes Schottky SiC 1200 V. Nous évaluerons alors I'impact que
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peut avoir la technologie SiC sur les performances de 'onduleur. Mais nous évaluerons
également une onduleur NPC a base d’'IGBT 650 V et de diodes bipolaires silicium mais
aussi de diodes Schottky SiC 1200 V (pour les diodes de clamp). Ici, ¢’est principalement
I'impact de la structure associée a des composants de plus faible calibre en tension qui

sera évalué.

DC

=
H1PE
Q
I
I

MSAP

AC

Figure 4.1 : Onduleur connecté directement sur la batterie

Dans cette configuration, nous estimerons les pertes totales des différentes topologies d’onduleurs
en prenant en compte 1’état de décharge de la batterie pour dans un premier temps une puissance
mécanique nominale de 60 kW supposée constante (la vitesse et le couple mécanique sont
constants). Dans un second temps, les pertes seront calculées pour une puissance moyenne
caractérisant un cycle routier de type Artémis durant une décharge de la batterie.

I.2. Utilisation d’un boost a partir d’une batterie 450V

La deuxiéme configuration est représentée sur la Figure 4.2. La tension E varie entre 240
et 450 V selon I'état de charge de la batterie, et la tension du bus DC est maintenue a 900 V
grice au convertisseur DC/DC de type boost. Les topologies boost simple et boost a 3 phases
entrelacées seront comparées. Une étude de dimensionnement sur I'impact du matériau du noyau
magnétique sera également effectuée. L’analyse du convertisseur DC/AC reprendra ’étude
effectuée précédemment, et nous pourrons évaluer un onduleur 2 niveaux triphasé (a base de
composants 1200 V silicium ou SiC) ou un onduleur 3 niveaux triphasé de type NPC a base de
composants silicium 650 V (éventuellement SiC pour les diodes de clamp).

DC DC

MSAP

DC AC

Figure 4.2 : Onduleur connecté a la batterie par 'intermédiaire d’un hacheur boost

Ces convertisseurs alimentent une machine synchrone a aimants permanents. Pour le point
nominal, la fréquence de découpage fq des convertisseurs est fixée a 12 kHz pour les onduleurs de
traction et a 10 kHz pour le boost.
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[.3. Méthodologie

Seul le mode de fonctionnement traction sera présenté dans cette these, le fonctionnement

en mode récupération d’énergie ne sera abordé que dans le cas d’estimation des pertes sur un
cycle routier de type Artémis.
Les pertes dans les composants a semi-conducteurs (CSCP) étant beaucoup plus importantes que
celles dissipées dans les éléments telles que les résistances et inductances de cébles, ces derniéres
seront donc négligées dans ’évaluation du rendement des convertisseurs. Seules les pertes par
commutation et par conduction des CSCP seront évaluées. Seul le rendement de 'onduleur sera
estimé et nous ne prendrons pas non plus compte des pertes dans la batterie et dans le moteur
de traction (MSAP).

La machine synchrone a aimant permanent sur laquelle se focalise cette étude développe une
puissance nominale de 60 kW. Elle est supposée pouvoir délivrer cette puissance pour la tension
minimale du pack batterie, c¢’est-a-dire 240 ou 480 V pour un bus DC respectivement de 450 et
900 V et est dimensionnée en conséquence. La puissance des deux machines étant identiques pour
les deux configurations d’onduleur (bus DC 450 ou 900 V), nous faisons I'hypothése que le
volume, les pertes fer et cuivre et la géométrie de la machine sont globalement conservés. Nous
ne modifions que le nombre de spires et la section des conducteurs du bobinage statorique pour
une section d’encoche identique car par exemple, pour une tension de bus DC de 900 V le courant
étant plus faible, nous aurons donc un nombre de spires plus élevé et des conducteurs de plus
faible section.

225 ‘ T T

couple constant ! puissance constante — couple
200 - ! — puissance -

point nominal
175

1

1 I 1 1 1
0 1500 3000 4500 6000 7500 9000 10500 12000
N(tr/min)

Figure 4.3 : caractéristique couple-vitesse

Dans la suite de ce manuscrit le calcul des pertes prendra en compte la caractéristique couple
vitesse de la machine associée présentée dans la Figure 4.3. Concernant I'estimation des pertes
dans les deux parties de ce chapitre elle sera faite pour le point nominale soit 60 kW (3000 tr/min
et 190 N.m). Concernant la partie sur le cycle Artémis, plusieurs points de cette caractéristiques
couple-vitesse seront étudiés et ce pour des faibles et fortes vitesses.
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Le Tableau 4.1 présente les parametres des machines utilisées dans la suite de ce chapitre et qui
permettront de comparer le rendement des différentes topologies d’onduleur étudiées pour un bus
DC de 450 V et 900 V. L’inductance propre £ et la résistance par phase X de la machine sont
calculées proportionnellement au nombre de spire N et au carré du nombre de spires.

Tableau 4.1 : Parameétres de la machine de traction étudiée

Parameétre Valeur
Tension du bus, Vpc 900 V 450 V
Puissance, P 60 kW
facteur de puissance cos(¢) 0.9
Couple nominal, I'ex 190 N.m

Vitesse nominale, N

3000 tr/min

Courant nominal, I, 133 A 267 A
Tension par phase, Vi 170 V 85V
Nombre de paires de poles, p 4
Résistance d’une phase, Rs 11 mQ 2.7 m§2

Pour une énergie embarquée dans la batterie constante, le pack batterie 900 V (dont la tension
peut évoluer de 900 a 480 V) présente deux fois plus de cellules en série que dans le pack de
batterie 450 V et dont la tension peut évoluer de 450 a 240 V. Ainsi, le courant de la batterie
900 V sera divisé par deux comparativement & la batterie 450 V.

Concernant le point nominal et en prenant une puissance mécanique constante égale a 60 kW,
deux types d’études seront faites lorsqu’un unique onduleur est intercalé entre la batterie et la
machine.

- La premiere consiste a étudier 'impact de la montée en tension du bus DC sur le
rendement du convertisseur en adaptant naturellement la machine au niveau de la tension du
bus DC. Lors de cette étude, nous chercherons ainsi, pour le point de puissance nominale de
fonctionnement, a évaluer 'impact de la montée en tension sur les pertes dans 'onduleur. Nous
considererons une batterie totalement chargée et une machine adaptée a chaque niveau de tension
batterie étudiée. L’indice de modulation m est constant et vaut 1. Cette étude sera menée pour
des tensions batterie évoluant entre 240 V et 900 V.

- La deuxieme étude consiste a adapter I'onduleur au niveau de la tension du bus DC
avec une machine dimensionnée pour la tension minimale du pack batterie. L’indice de
modulation vaudra 1 lorsque la batterie sera totalement déchargée. La stratégie de commande
est une MLI intersective, I'indice de modulation sera déterminé par la relation suivante lorsque

la tension batterie sera maximale :

m=="" (71)

Avec m l'indice de modulation, V la tension nominale machine et Vi, la tension du bus DC.
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I1. Calcul des pertes dans les composants a semi-conducteur

Les équations des pertes par conduction et par commutation (ou de recouvrement en ce qui
concerne les diodes) sont données de fagon générale dans cette partie. Les parametres (bornes
d’intégration, d’évaluation du rapport cyclique «(t), expression temporelle des courants) seront
définis dans la suite selon 'application visée. Le calcul de ces pertes utilise un modele similaire a
celui développé dans le chapitre 2.

II.1. Onduleur 2 niveaux

Le systeme étant symétrique, dans la topologie et dans le temps, nous limiterons le calcul a un
seul transistor et une seule diode d’un bras.

I[I.1.1. Conduction

Une approche moyennée sur une période de découpage puis sur une période BF est mis
en place pour le calcul des pertes dans les deux composants. Nous exprimerons ’évolution au
cours d'une période BF du courant moyen (qui interagit avec la tension de seuil a I’état passant
des composants a semi-conducteur) et du courant efficace (qui interagit avec la résistance a 'état
passant) calculés sur une période HF dans chacun des composants. Les pertes par conduction
peuvent alors étre déduites de la caractéristique statique des composants a semi-conducteur et

séparées en deux contributions.
Pour 'IGBT le courant moyen et le carré du courant efficace sont calculés comme suit, les bornes

d’intégration seront précisées au cas par cas, dans la suite du manuscrit selon la structure de
I’onduleur considéré :

Courant moyen < ipq(t) >p,, -

b b

! 1 / i (1), o(t). dt (72)

! /iTl(t)dt: o

< iTl (t) ZTm= T—

mod

A 3 2
Carré du courant efficace I’ ¢ 1, t

b b
Ryrn® =1 [ dt = o [ (a0 a().dt (73)

m m
a a

Pertes en conduction :

Ainsi, en utilisant le modele développé dans le chapitre 2, la tension V, ,, et la résistance r, étant
données en fonction de la température, les pertes en conduction dans les IGBTs T et T2 pourront
également étre calculées en fonction de la température.

Pcond_Tl =V, (TJ) < Z.Tl > + rd(TJ)' ITl_efo (74)

oy

C’est la méme équation qui représente les pertes dans les diodes avec le courant moyen et le carré
du courant efficace qui valent :
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Courant moyen < ipq(t) >p,, -

b b

/iDl(t)dt _ %/iph(t). (1= aft). dt (75)

mod

. 1
< 1D1<t> ZTm= T—

mod

. . 2
Carré du courant efficace I? ¢ 1 ©

b b
By or(0) =5 [ (a2 dt = o [ ()% (1= a(0).de (76)

m
a

I1.1.2. Commutations

Les énergies de commutation E,, et Eo dépendent du courant coupé par le transistor. En
supposant une nouvelle fois que la fréquence de découpage est tres élevée devant la fréquence
fondamentale du signal, la valeur du courant dans le transistor a chaque commutation présente
une évolution continue dans le temps. Les évolutions de E., et Eor avec le courant sont issues des
documentations fournies par les constructeurs et sont approximées par un polynéme d’ordre 3.

Pour la diode, seules les pertes a son blocage sont prises en compte. Nous négligeons ici la tension
de saturation dynamique a la mise en conduction et les pertes qui en résultent.

1 b
Prommtny = 1% 7+ | (Eox(t)+ Eopp(t) ) . dt (77)
m  Ja
Et les pertes de recouvrement de la diode se calculent comme suit :
1 b
Prech = fd x T_/ Ere(:<t)'dt (78)
m Ja

11.2. Onduleur 3 niveaux NPC

L’utilisation d’une structure 3 niveaux NPC comparativement & une structure d’onduleur
2 niveaux permet de réduire les composantes spectrales de la tension de sortie. A fréquence de
découpage fixée, le contenu harmonique du courant de ligne sera plus faible dans le cas d’un
onduleur 3 niveaux que dans le cas d’'un onduleur 2 niveaux.
Afin d’améliorer le rendement de I'onduleur 3 niveaux de type NPC, nous proposons de diminuer
la fréquence de découpage. Cette derniere sera adaptée afin de conserver la qualité du signal du
courant en ligne. Le THD du courant de sortie de 'onduleur 3 niveaux sera alors équivalent a
celui de 'onduleur 2 niveaux.

Afin de garder le méme taux de distorsion harmonique du courant a la sortie de ’onduleur dans
le cas d'un onduleur deux niveaux et d'un onduleur trois niveaux de type NPC, nous décidons
alors pour une méme machine, de recalculer la fréquence de découpage de 'onduleur 3 niveaux
en gardant celle de 'onduleur 2 niveaux maintenue a 12 kHz.

Comme expliqué dans larticle [94], on peut exprimer le THD du courant statorique d’une
machine synchrone par ’expression suivante :
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THD,
THDI — onduleur

f (79)
L charge X f—d
m

Avec :
— fy : fréquence de commutation (Hz)
—  fn : fréquence fondamentale du courant statorique
— L : inductance statorique en pu
—  THDumotew : THD du courant moteur
—  THDvendwew : THD de la tension simple onduleur

Sur la base de simulations effectuées sous Simulink Power System, le THD est calculé sur les
1000 premiers harmoniques comme suit :

n=00 19
n=2 n

THD =Y —r=2 " (80)
Xl

Avec :
- X, : les valeurs efficaces de chaque harmonique

- X; : la valeur efficace du fondamental du signal

La FFT (fast Fourier transform) de la tension simple en sortie de I'onduleur deux niveaux et de
I'onduleur trois niveaux de type NPC est donnée par la Figure 4.4 suivante apres simulation
temporelle des deux structures sous Simulink Power System :
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Figure 4.4 FFT de la tension (a) onduleur 2 niveaux (b) onduleur 3 niveaux (fn=200Hz, fs=12kHz)
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Ainsi en calculant le THDvonauew de la tension simple en sortie des onduleurs 2 et 3 niveaux

et afin de garder un THDimeew constant, la fréquence de découpage de 'onduleur 2 niveaux est
maintenue & 12 kHz et celle de 'onduleur 3 niveaux est recalculée en conséquence. Cette fréquence
vaut 9.6 kHz dans notre cas et elle sera prise en compte dans la suite de ce manuscrit.
Comme pour 'onduleur deux niveaux triphasé, les pertes en commutation et en conduction dans
les composants & semiconducteurs de puissance se calculent suivant les équations (4), (7) et (8).
La figure 4.5 ci-dessous rappelle la structure d’un bras d’onduleur NPC. Les pertes dans les IGBT
T; et Ts sont considérées identiques, ainsi que dans Ts et T4. Il en est de méme pour les diodes.
D, et D3 tout comme pour Ds et Dy.
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Figure 4.5: Bras d'onduleur 3 niveaux de type NPC

Les calculs des valeurs moyennes et efficaces des courants dans les différents CSCP indispensables
au calcul des pertes en conduction du bras d’onduleur présenté dans la Figure 4.5 sont détaillés

dans les paragraphes suivants.

11.2.3. Pertes en conduction dans 'IGBT

Pour 'IGBT T, (ou Tj), le courant moyen sur une période de modulation s’écrit de la

fagon suivante :
c (S

! /iph(t). a(t).dt (81)

1 .
[im@ar= —
d «

T

mod

< iTl (t> >Tm:

mod

Le carré de la valeur efficace du courant de 'IGBT T, :

Jtn@rar= = [0 a(0).dt (52)

mod mod
d d

1

o (t) =
(iff:]fl.() T

Enfin, pour 'IGBT T, (ou Ty), la valeur moyenne du courant s’écrit sur une période de

modulation :

f e f

/iTl(t)dt = %/i;)ll(t)~dt+ %/il)}](t).(l + a(t)).dt (83)

mod mod

a a e

1
T

mod

gy (t) >y =

Enfin, le carré de la valeur efficace du courant de 'IGBT T, se met sous la forme suivante :

[ c

/
By nl® =5 [0t = = [Guu@)%aes = [0 +a@ra s

mod T mod mod

Le transistor T> est mis en conduction pour obtenir les valeurs E et E/2 a la sortie de 'onduleur
alors que le transistor T; n’est mis en conduction que pour obtenir le niveau E. Dans ces
conditions, T, étant mis en conduction plus régulierement que Ty, il présentera des pertes en
conduction plus élevées.
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11.2.4. Pertes en conduction dans la Diode

Pour la diode Dy, le courant moyen sur une période de modulation s’écrit de la fagon suivante :
(S e

N R L e MURNCE (55)

mod mod
d i

Le carré du courant efficace sur une période de modulation :
(63

Ry on(0) = [l (®)?dt = = [ (0)7a(t).dt (36)
1

mod mod
d

Pour la diode Ds, le courant moyen sur une période de modulation s’écrit :
f e f

<ing(®) >pu= 0 [ipp(®de = 2 [ 0.0 a0)der 2 [i@.05at). 67

mod mod mod
d «

Le carré du courant efficace de la diode de ‘clamp’ s’écrit de la fagon suivante :
f e f
1

s slt) = [ (a0 de = — [ ia()2 1= (et + — [ ()% 0+ a(0). (89

mod mod mod
C «

A partir de ces équations et de I’étude de 'onduleur, on constante une durée de conduction de
la diode de ‘clamp’ Ds plus élevée que la diode D;.

Les bornes d’intégration ainsi que lexpression de a(t) dépendront de l'application, ils seront
donnés par la suite.

Le calcul des pertes par conduction et par commutation dans les composants a semiconducteurs
de puissance permettra d’orienter les choix de la technologie des CSCP qui sera retenue (Si ou

SiC).
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ITI. Estimation des pertes onduleur en fonction de la tension du bus
DC avec une machine adaptée

Dans cette partie, nous recherchons a déterminer, en supposant la tension délivrée par la
batterie indépendante de son état de charge, ou alors en considérant la batterie totalement
chargée quel est le niveau de tension batterie optimal permettant pour la puissance nominale

d’avoir les pertes minimales.
m. Vs
2v2

adaptée a la tension du bus DC. L’indice de modulation de 'onduleur est alors maintenu & une

Dans cette partie, la tension supportée par un enroulement (V = ) de la machine sera

valeur constante de 1. L’évolution de la tension simple en sortie de I'onduleur et de I'indice de
modulation en fonction de la tension du bus continu est présentée Figure 4.6. Cela revient a
considérer que pour chaque niveau de tension batterie considéré ici, une machine adaptée sera
connectée a la sortie de 'onduleur.
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Figure 4.6 : Evolution de l'indice de modulation (m=1) et de la tension machine par phase
(variable) en fonction de la tension du bus continu

De la méme maniére, le module de puissance sera adapté a chaque niveau de tension. Nous
considererons que quel que soit le module retenu sur la gamme de tension étudiée, sa température
de semelle est maintenue a 70 °C. Le protocole de choix du module adapté est identique a ce qui
a été présenté dans la partie II du chapitre 2. Le Tableau 4.2 résume les modules de puissance
utilisés dans cette partie en fonction de la tension du bus DC.

Au point de fonctionnement nominal, il est important de prendre en compte les contraintes de
tension et de courant appliquées aux semi-conducteurs selon le choix des topologies. La tension
du bus DC qui est imposée par la batterie fixe la contrainte en tension des composants a semi-
conducteur lorsque ces derniers sont bloqués.

Concernant, le courant dans les composants a semi-conducteur il dépend de la puissance du
moteur. En raisonnant a puissance constante, la contrainte en courant la plus forte quant a elle,
est fixée par la valeur de tension batterie la plus basse.
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Nous nous sommes limités dans le choix des modules de puissance a des modules 650 et 1200 V
pour une tension du bus DC que nous faisons évoluer entre 240 et 900 V. Il est clair que sous
une tension de bus de seulement 240 V les modules 650 V sont tres largement surdimensionnés.
Toutefois, comme nous le verrons par la suite, ayant eu a comparer des solutions avec deux
niveaux de tension batterie (450 V et 900 V) le module 650 V s’imposait. On peut également
remarquer que le choix d’'un module 1200 V pour une tension de bus de 900 V n’offre qu’une
marge de 30 % entre la tension DC et la tension maximale admissible aux bornes de 'lGBT.
Nous sommes bien conscients que cette marge pourrait devoir étre supérieure, mais dans ce cas,
il nous aurait fallu choisir des modules 1700 V qui seraient bien trop largement surdimensionnés
en tension pour offrir des performances tant statiques que dynamiques intéressantes.

Tableau 4.2 : Modules de puissance sélectionnés pour 1'estimation des pertes

Références CSCP Veema (V) | Ic(A) | Tiuax (°C) | topologie
FS400R07A1E3 650 400
FS200R07PE4 200

Onduleur 2
FS200R12PT4 200 .
FS150R12PT4 1200 150 Hveatx

IGBT Si / Diode Si
FS100R12PT4 100 150
F3L200RO7PE4 200 Onduleur 3
F3L150R07TW2E38B11 650 150 niveaux
NPC

CAS300M12BM2 MOSFET / Diode 1900 300 Onduleur 2
CAS120M12BM2 SiC 120 niveaux

A noter que dans les modules de puissance présentés au Tableau 4.2, seul le module
FS400R07TA1E3 est certifié pour des applications automobiles.

Deux topologies de convertisseurs seront investiguées : I'onduleur deux niveaux et trois niveaux
NPC. Les composants a semi-conducteurs a base de silicium et de carbure de silicium seront
compareés.

Dans ce qui suit, les pertes dans les onduleurs seront calculées pour le point de fonctionnement
nominal en prenant en compte les contraintes en courant et tension décrites ci-dessus. Les
composants a semi-conducteur sont soumis a la tension maximale de la batterie a 1’état bloqué
soit respectivement 450V et 900V dans le pire des cas. Il faut toutefois considérer les surtensions
dues aux commutations qui sont liées aux inductances parasites de la maille de commutation et
prendre une marge de sécurité.

L’estimation des pertes dans les CSCP (IGBT et diodes) utilisera le modele développé dans le
chapitres 2 et 3. Une commande MLI intersective sera également utilisée. La fréquence de
découpage est fixée a 12 kHz. La fréquence du fondamental des signaux statoriques du moteur
est de 200 Hz. Nous considérerons une puissance de 60 kW pour un couple nominal de 190 N.m.
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La Figure 4.7 présente la structure de 'onduleur triphasé deux niveaux connecté a la

batterie et a la machine synchrone a aimants permanents.
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III.1.

900 V en fonctionnement onduleur MLI.

pour un bus DC de tension 900 V| f,

jph(t)
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La Figure 4.9 présente la forme d’onde du courant i,,,; de la phase ‘a’ de la machine synchrone
a aimant permanent alimentée par 'onduleur triphasé. L’angle ¢ représente le déphasage entre
le courant et la tension simple.

On rappelle que :

w=2.7.f,
(1) = Ly sinfet =) (89)
aft) = 5" (m .sin(wt) + 1)

Avec f,,= 200 Hz, ¢ le déphase courant-tension, m I'indice de modulation = 1, I, le courant

maximal circulant dans la phase a de la machine, et « (¢) le rapport cyclique.

La Figure 4.10 représente les formes d’ondes idéales du courant parcourant 'IGBT T; et la diode
D, ainsi que la tension a leurs bornes.
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Figure 4.10 : Courant et tension dans (a) Tiet (b) D,

artir de cette figure, les courants moyen et efficace dans les composants semi-conducteurs de
A partir de cette f , 1 t t eff dans 1 t duct d
puissance et dans les diodes sont calculés sur une période de modulation T, comme suit :

Tableau 4. 3 : Expression des valeurs moyennes et efficaces des courants dans les CSCP sur une
période Thr,

IGBT T, Diode D,
P
a hd
w
Bornes d’intégration
b @ +Tm
w2
courant moyen Lo 11 + T m cos(¢p)] @[1 ~Im cos(p)]
Y A S I
Iy’ 4 Iy’ 4
carré du courant efficace ’g 1 3T, .m.cos(p)] ’g [1— 3T, .m.cos(p)]
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Le calcul des pertes dans les composants semi-conducteurs de puissance se fait sur une période
Tw (période du fondamental du courant de phase I.). Ainsi, en utilisant le modele développé
dans le chapitre 2, la tension de diffusion V, ;, et la résistance r, étant données en fonction de la
température, les pertes en conduction et en commutation dans les IGBTs T; et T et les diodes
D, et D; devront étre calculées en fonction de la température.

Pertes en conduction :

‘P(:()'n/(LTl = ‘/OTl (TT) < ZTl > + Ta (TI) ITlJiffz (90)
Et
‘P(:()'H,(LDl = ‘/"Dl (TT) < iDl > + rd(r])‘ IDlJiffZ (91)

Pertes en commutation et recouvrement de la diode

o, Ty
1 w2
R:om’rrmtTm = f(, X T_/ ( E()N<t) + E()FF(t) ) . dt (92)
m JP
Et
1 @ +T2m
recr,  dJd X T_ o Ere(:<t>'dt (93)

La Figure 4.11 résume les pertes en conduction, les pertes en commutation et les pertes totales
pour une puissance mécanique de 60kW, une fréquence de découpage de 12kHz et un indice de
modulation de 1.
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Figure 4.11 : Pertes en conduction, en commutation et totales en fonction de la tension du bus DC
pour un onduleur 2 niveaux & IGBT silicium (m=1, P=60 kW, cos(¢) =0.9, f4—12kHz, {»—200Hz)
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Comme indiqué sur la figure 4.11, 'augmentation de la tension du bus DC permet de réduire le
calibre en courant des modules IGBT choisis. La détermination du calibre en courant est effectuée
a l'aide de la routine présentée au chapitre 2 en maintenant une température maximale de
jonction de 150 °C avec une température de semelle maintenue a 70 °C.

Au-dela de 450 V, le calibre en tension évolue de 650 V a 1200 V, cette évolution sera justifiée
par le choix ultérieur de batteries 450 et 900 V.

Pour un module donné, 'augmentation de la tension batterie permet de réduire les pertes par
conduction. On constate par contre que les pertes par commutation ont tendance a augmenter
avec la tension batterie, ceci s’explique par 'augmentation de la capacité Coss. A titre d’exemple,
sur la plage 550-750 V, on constate pour le module FS150R12PT4 une augmentation des pertes
par commutation de 'ordre de 100 W et une diminution des pertes par conduction d’environ 200
W.

On constate également sur cette figure des variations importantes des pertes par commutation
et conduction lors du changement de calibre en courant et/ou tension du module. A titre
d’exemple autour de 750 V de tension DC, nous passons du module de référence FS150R12PT4
au module FS100R12PT4. Les pertes par conduction augmentent d’environ 350 W et les pertes
par commutation diminuent d’environ 250 W. Ceci s’explique par la modification du calibre en
I. L’augmentation de ce dernier impliqué 'augmentation de ce dernier implique 'augmentation
de la surface de silicium induisant la diminution de la résistance.

On note toutefois au changement de calibre en tension une augmentation des pertes par
conduction liée aux performances inférieures des IGBT 1200 V comparativement aux IGBT 650
V. On constate également dans le méme temps une augmentation significative des pertes par
commutation, ce qui se traduit par une augmentation considérable, de I'ordre de 37 % lors du
changement de tenue en tension des modules de puissance pour une tension DC de 480 V. Il est
bien évidemment clair que les modules de puissance 1200 V ne sont certainement pas les mieux
adaptés a des niveaux de tension de 'ordre de 500 V, mais le faible choix des gammes de tenue
en tension disponibles ne nous permet pas une optimisation fine du choix des modules de
puissance.

On constate ainsi que les modules 650 V et 1200 V présentent des pertes minimales lorsqu’ils
sont utilisés sous une tension de bus DC maximale, respectivement de 480 et 900 V. Cette
constatation justifiera le choix des batteries 450 et 900 V qui seront étudiées par la suite.

Les pertes totales (conduction et commutation) dépendent des modules de puissance
correspondant au niveau de tension DC et des technologies des composants a semi-conducteurs
de puissance associés au module de puissance.

Ainsi étude est complétée sur la plage [480 - 900] V de la tension du bus DC en intégrant cette
fois des modules de puissance & base de composants en carbure de silicium a la place des IGBT
silicium 1200 V. On note cette fois une amélioration considérable des pertes par conduction et
commutation en utilisant des modules SiC 1200 V lorsque la tension batterie excede 480 V.
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Figure 4.12 : Pertes en conduction , commutation et totales en fonction de la tension du bus DC
pour un onduleur 2 niveaux IGBT Si (240 V a 450 V) et onduleur 2 niveaux MOSFET SiC (480 V
4 900 V) (m=1, P=60 kW, cos(p) =0.9, fa=12 kHz, f,=200 Hz)

Les pertes en conduction diminuent toujours significativement lorsque la tension du bus DC
augmente, ainsi que les pertes totales. Nous observons l'effet du changement de module de
puissance (changement de puces) notamment a partir de 480 V et le remplacement des modules
IGBT 600 V par des modules MOSFET SiC et son influence sur les pertes en conduction et totale
en fonction de la tension du bus DC.

Une fois de plus, nous constatons 'intérét d’utiliser des MOSFETSs en carbure de silicium au lieu
d’IGBTs en silicium. Cela se traduit par une diminution significative des pertes totales pour la
méme puissance mécanique de 60 kW et la méme fréquence de découpage de 12 kHz.

Pour l'instant toutefois, les modules de puissance en carbure de silicium ne sont pas certifiés
automobile et leur coflit élevé peut étre également un frein quant a leur utilisation dans une
application automobile.

III.2.  Onduleurs 3 niveaux de type NPC

La montée en tension n’est pas nécessairement favorable a une structure classique
d’onduleur a CSCP en silicium car la rupture de gamme de tenue en tension provoque une
augmentation significative des pertes par commutation malgré la diminution du courant, qui
n’est pas compensée par la réduction des pertes en conduction.

Nous proposons ici d’utiliser une structure multi niveaux NPC. Cette derniére permet sous une
tension de bus DC de 900 V, de faire travailler les composants a semi-conducteur sous 450 V et
donc de choisir des composants 650 V possédant des performances en commutation bien
supérieures aux composants 1200 V. Les contraintes en tension des composants sont alors
identiques au cas d’un onduleur classique 2 niveaux alimenté par un bus continu de 450V. Il est

166



Chapitre 4 : Efficacité des structures d’onduleur

clair que la mise en série de deux composants 650 V se traduira par une augmentation
considérable des pertes par conduction, mais il est intéressant d’analyser les pertes globales et
I'intérét potentiel d’une telle structure.

La Figure 4.13 présente l'onduleur triphasé trois niveaux comprenant deux condensateurs
supposés de valeur égale et connectés en série. Les diodes de clamp (Ds et Dg) permettent d'avoir
un niveau de tension supplémentaire par rapport a un onduleur deux niveaux classique puisque
ces diodes permettent d’avoir en plus le niveau E/2 en sortie de 'onduleur. Les contraintes de
tenue en tension des composants a semi-conducteurs de puissance sont réduites d’un facteur 2 en
considérant 1’équilibrage des tensions aux bornes des deux condensateurs, ce qui permettra
I'utilisation d’'IGBT de 650 V de tenue en tension pour une batterie de 900 V max.

i1, 1c

Figure 4.13 : Structure d’un onduleur triphasé 3 niveaux de type NPC

Pour la suite de ce chapitre les calculs seront faits sur un seul bras puis les pertes seront
multipliées par trois afin d’obtenir les pertes totales. L’hypothese faite considere que les trois
bras engendrent les mémes pertes.
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. . . . . | . . i . i
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Figure 4.14 : Structure d’onduleur NPC 3 niveaux, (a) commande des IGBTs ; (b) tensions et

courant a la sortie de 1'onduleur 3 niveaux NPC pour une batterie 900 V

Les IGBTs Ty, Ts et Ty, T4 sont commandés de fagon complémentaire. De cette, fagon avec les
stratégies de commande présentées dans la Figure 4.14, la tension V, a ici trois niveaux de
valeurs (0, +E/2 et E) en fonction de 'état de conduction des IGBTs comme cela est indiqué
dans le tableau ci-dessous
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Le

Tableau 4.4: Niveaux de tension en sortie de 1'onduleur trois niveaux NPC

. . . | Etats de commutation | Sens du Le courant
tension simple de sortie .

T, T, T | Ty courant circule dans

>0 TietT

D 1|1 oo e

1<0 D; et D»

>0 Ds et T,

E/2 0 1 1 0

1<0 Dg et T3

0 0 0 1 1 I>0 D4 et D3

I<0 Tyet Ts

Tableau 4.4 représente les états de conduction des IGBTs Ty, Ts, Ts, T4 Les formes d’onde

décrites dans la figure ci-dessus présentent la tension phase-neutre et la tension entre phase a la

sortie de 'onduleur triphasé trois niveaux de type NPC pour une tension de bus DC de 900V,

une commande MLI de fréquence de modulante de 200 Hz et une fréquence de découpage de 9.6

kHz. La charge présente toujours un facteur de puissance de 0.9. Les tensions entre-phases Uy,
peuvent prendre cing valeurs : {+E ; +E/2 ;0 ;-E/2 et -E}.
Concernant le fondamental du courant de phase, la méme forme d’onde que celle présentée a la

figure 4.9 est utilisée ici pour le calcul des courants moyens et efficaces des IGBTs et des diodes.

Forme d’ondes des courants et tension des CSCP
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Figure 4.15 : courant et tension dans 'IGBT (a) T; et (b) T2 ;les diodes (c) D; et D2, (d) Ds
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Afin de simplifier le calcul des courants moyens et efficaces des IGBTSs et des diodes de 'onduleur
trois niveaux de type NPC, les conductions des transistors et diodes sont représentées selon les
séquences suivantes présentées au tableau 4.5, de méme pour les courants commutés par chacun
des composants.
On rappelle que :

( w=2.7.fod

iiph<t> = Iy -sin(wt — ) (94)

a(t) =m .sin(wt)

Courant conduit et commuté sur une période de modulation

Le Tableau 4.5 présente la valeur du courant moyen et du carré du courant efficace
conduit sur une période de modulation, en prenant en compte le déphase o entre le courant et
la tension. Nous remarquons, sur une période de modulation, que 'lGBT T, conduit d’avantage
que 'IGBT Ty, ce qui justifie des pertes par conduction supérieures. La méme remarque peut
étre appliquée pour la diode Ds qui, en fonctionnement moteur, conduit elle aussi d’avantage que
les diodes D; et Do.

Tableau 4.5 : Courant moyen et efficace sur une période de modulation Tr

Bornes d’intégration .
1 o [ courant moyen Carré du courant efficace
T, g g—i—%‘)d - %.cos(cp) 4,771';5}"1@5(@)
1| | T | 2 T ) T d o) —sine) %1 (r—m (1 28] | Aeos2)y,
Et o| 2 : ML () — peos(@) | (1= dcos(y) —cost2)
Dy | £ Toeo | 2y Do M ) conte)) | 22— 2y a1~ Seoste)

Sur une période de découpage, le Tableau 4.6 résume les valeurs du courant commuté dans
chacun des IGBTs Ty, T, et des diodes Dy, Ds et Ds en prenant en compte le déphasage entre la
tension et le courant de phase.

Tableau 4.6 : Courant commuté par phase dans chaque composant, cf. Fig. 4.9

oo [ BB %o ree
T1 0 ipn(t) 0 0
T2 0 0 ipn(t) 0
D1 —i,(t) 0 0 0
D2 —ip(t) 0 0 0
D5 0 ipn(t) 0 0

Avec 1,

on T, m et w définis dans 'équation (94).
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La Figure 4.16 présente les pertes dans ’onduleur 3 niveaux de type NPC alimentant une machine
synchrone a aimants permanent d’une puissance de 60 kW et un facteur de puissance de 0.9, une
fréquence de découpage de 9.6 kHz, un indice de modulation m=1 et une fréquence de modulation
200 Hz. I’onduleur 3 niveaux n’a été étudié que sur la plage de tension variant entre 480 V et
900 V. 11 est clair que sous 480 V le choix de modules 650 V est trés largement surdimensionné
en tension. Toutefois, 1a encore, c’est le choix ultérieur d'une batterie 900 V (dont la tension
évoluera entre 480 et 900 V entre un état totalement chargé et déchargé qui a dicté ce choix.

Les pertes estimées dans I'onduleur 3 niveaux sont comparées a la figure 4.16 a celles d'un
onduleur 2 niveaux en silicium (qui sera pris comme référence) découpant a une fréquence de 12
kHz et dont la tension de bus DC varie entre 240 V et 450 V en maintenant une puissance
mécanique de 60 kW et m=1.

< Onduleur 2 niveauz >i< Onduleur 3 niveauz NPC o
FS400R07A1E3 I FS200ROTPE4 ! F3L200R0TPE4 | F3L150R07TW2E3 B11
< ><«—>i< > < >
1800 T I i T — | T I i I I \.
! : i A pertes en conduction
1700 - : i ! W pertes en commutation[]
H v |
i I 1 pertes totales
1600 - i i !
i I b
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Figure 4.16 : Pertes en conduction, en commutation et pertes totales fonction de la tension du bus
DC pour un onduleur 2 niveaux IGBT Si (240 V a 450 V) et onduleur 3 niveaux IGBT Si (480 V a
900 V) (m=1, P=60 kW, cos(p) =0.9, fs=12 kHz (2 niveaux) et 9.6 kHz (3niveaux), fn=200 Hz)

Les pertes de 'onduleur 3 niveaux de type NPC ont été calculées en utilisant les modules de
puissance F3L200R0O7PE4 et F3L150R07W2E38B11 selon la valeur de la tension du bus DC, en
maintenant toujours une température de jonction inférieure a 150 °C et pour une puissance de
60 kW.
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Ces pertes peuvent ainsi étre comparées aux estimations effectuées préalablement dans le cas
d’un onduleur 2 niveaux triphasé FS200R12PT4. La comparaison s’effectue pour la méme
puissance mécanique soit 60 kW, une fréquence de modulation de 200 Hz et un indice de
modulation valant 1.

Nous remarquons que 'onduleur 3 niveaux en silicium présente moins de pertes totales a partir
de 700 V de tension de bus DC que 'onduleur 2 niveaux en silicium alimenté sous 450 V (tension
de bus DC engendrant les pertes minimales pour les modules 650 V).

Dans les configurations a minimum de pertes a savoir 450 Vpc pour les modules 650 V et onduleur
2 niveaux et 900 Vpc pour les modules 650V et onduleur 3 niveaux, on constate une diminution
significative des pertes totales de 'ordre de 200W.

D’apres le Tableau 4.4, la diode Ds de clamp est plus sollicitée que les diodes D; et Ds et présentera
donc beaucoup plus de pertes en commutation (recouvrement au blocage). Cette remarque a
également été justifiée dans le chapitre 2.

Ainsi, dans la suite de ce manuscrit, la diode de clamp, source de pertes élevées au blocage sera
remplacée par une diode Schottky 1200 V - 300 A afin de minimiser les pertes associées a cette
diode. Dans ces conditions, les diodes Schottky SiC ne présentant pas (ou trés peu) de
recouvrement inverse, leurs pertes par commutation au blocage seront négligées.

Une diode 1200 V a été retenue ici, car bien qu’elle soit surdimensionnée en tension, nous n’avons
pas trouvé de caractéristiques de diodes de puissance (en module de puissance) que pour ce niveau

de tension.

Dans [1], les auteurs ont montré que les pertes peuvent étre réduites par bras en remplagant aussi
les diodes en antiparallele des IGBT T et Ty par des diodes Schottky en SiC.

La figure 4.17 suivante présente la répartition des pertes dans les composants de 'onduleur 3
niveaux selon que la diode de clamp Ds est en silicium ou en SiC.

200 . ‘ , : : 200

Bl Pertes en conduction
Bl Pertes en commutation| |

Bl Pertes en conduction
Bl Pertes en commutation| |

175 175

150 | 150 |

= 125| 1= 125}

g 100} 18 100

S 75 L | S 75 ¢
o) A

50 | 50 |

25 | 25 |

0 0

Tn Dy 1Ty Dy, Ds v Dy T, Dy Ds

(a) (b)

Figure 4.17 : Pertes totales en conduction et en commutation (a) IGBT et diodes Si , (b) IGBT Si
et diodes de 'clamp' SiC (Vs = 900 V, m=1, P=60 kW, cos(¢) =0.9, f— 9.6 kHz (3niveaux),
fa=200 Hz)

La Figure 4. 18 présente les pertes dans 'onduleur 3 niveaux de type NPC en silicium avec les
diodes de clamp en carbure de silicium et alimentant a nouveau une machine synchrone a aimants
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permanent d’une puissance de 60 kW avec une fréquence de découpage de 9.6 kHz, un indice de
modulation m=1 et une fréquence de modulation 200 Hz. La tension du bus DC varie entre 480
V et 900 V. Nous prenons en référence, pour la comparaison, 'onduleur 2 niveaux en silicium
pour une tension de bus DC variant entre 240 V et 450 V.

On note que dans ce mode de fonctionnement (moteur et faible déphasage courant/tension) les
diodes D, et D, présentent de tres faibles pertes. Elles auront a conduire un courant important
en mode de régénération. On note également une augmentation des pertes en conduction dans la
diode de clamp SiC. Cette augmentation est liée au choix du calibre en tension (1200 V ici pour
cause de disponibilité de ces composants a fort calibre en courant). Il est clair que le choix d’une
diode 600 V ou 650 V aurait permis de minimiser ces pertes et de rendre la solution plus
pertinente encore.

Onduleur 2 niveaux IGBT Si Onduleur 3 niveaux NPC'; diodes 'clamp’ SiC
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Figure 4. 18 : Pertes en conduction, en commutation et totales en fonction de la tension du bus
DC pour un onduleur 2 niveaux IGBT Si (240 V & 450 V) et onduleur 3 niveaux IGBT Si et diodes
clamp en SiC (480 V 4 900 V) (m=1, P=60 kW, cos(p) =0.9, f4=12 kHz pour ’onduleur 2
Niveaux et 9.6 kHz pour ’onduleur 3 niveaux, f»=200 Hz)

En comparant les onduleurs 3 niveaux entre eux c'est-a-dire en comparant un onduleur NPC
tout silicium et un onduleur NPC silicium avec diode de clamp en SiC, une diminution
significative des pertes est observée. En effet, la diode de Clamp en SiC présente des pertes par
commutation supposées nulles et des pertes par conduction quasiment similaires a celles des
diodes de Clamp en silicium comme le montre la Figure 4.17. Les pertes dans les autres IGBTs
et diodes restent inchangées.
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IT11.3. Comparaison des structures d’onduleurs

La Figure 4.19 présente une comparaison des pertes en conduction et en commutation dans un
onduleur 2 niveaux en silicium, un onduleur 2 niveaux basé sur des MOSFET SiC, un onduleur
3 niveaux de type NPC tout silicium et un onduleur NPC en silicium et a diode de clamp en SiC.
Nous comparons ici les cing topologies d’onduleur, au méme point de fonctionnement. L’onduleur
classique 2 niveaux, alimenté sous 450 V servira de référence. La tension de bus DC vaut ici soit
450 V soit 900 V et les structures retenues et les machines sont adaptées a ces niveaux de tension.

Le point de fonctionnement choisi est le point nominal a 60 kW de puissance. La fréquence de
découpage est maintenue a fu=12 kHz pour les onduleurs 2 niveaux et 9.6 kHz pour les onduleurs
3 niveaux de type NPC. La fréquence fondamentale du courant de phase est fixée a 200 Hz. La
MSAP développe un couple de 190 N.m. et tourne a 3000 tr/min.
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Figure 4.19 : Synthése des pertes (a) en conduction et commutation (b) totales pour fq = 12 kHz
(2niveaux) et 9.6 kHz (3niveaux), avec fm = 200 Hz, m=1, P=60 kW, cos(¢) = 0,9 & 450 V et 900
A
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Pour un point de fonctionnement identique, les pertes de 'onduleur deux niveaux a base de
MOSFET SiC 1200 V pour un bus DC de 900 V sont réduites de fagon considérable
comparativement aux onduleurs deux niveaux en silicium pour un bus DC de 450 V (IGBT 650
V) et un bus DC de 900 V (IGBT 1200 V).

Concernant ’onduleur trois niveaux NPC, en remplacant les diodes de clamp en Si par des diodes
en SiC, les pertes en commutation sont réduites. Ainsi, c6té onduleur de traction, l'intérét de la
montée en tension du bus DC de 450 V a 900 V devient intéressante si les CSCP en silicium sont
remplacés par des composants en carbure de silicium, au moins pour les diodes les plus
contraintes.

Les pertes totales générées par I'onduleur 2 niveaux a IGBT 650 V pour une tension de bus DC
de 450 V sont de l'ordre de 1100 W dont 550 W sont attribué aux commutations.
L’augmentation de tension du bus DC a 900 V nécessite un changement de calibre en tension
des IGBTs et des diodes a Vpr=1200 V. Les performances en commutation de ces composants
sont fortement dégradées comparativement aux IGBT 650 V. Les composants silicium 1200 V
commutent beaucoup plus lentement que leurs homologues 650 V, méme pour un courant coupé
plus faible.

On remarque ainsi une augmentation de 200 W des pertes par commutation dans les IGBT 1200
V alimentés par une batterie 900 V par rapport a la structure de référence (batterie 450 V et
IGBT 650 V). Cette augmentation n’est pas compensée par la diminution de 'ordre de 50 W des
pertes par conduction.

En effet, 'augmentation du calibre en tension des composant entraine une augmentation des
résistances a ’état passant Reg ox de ces derniers. L’augmentation du niveau de tension du bus
DC entraine une diminution du courant dans les mémes proportions si la machine est adaptée.
La valeur efficace du courant de ligne est diminuée d’environ 50 %. La chute du courant de ligne
associée a une augmentation de Rce ox ne permet pas de réduire suffisamment les pertes par
conduction pour compenser I'augmentation des pertes par commutation.

Dans I’état actuel des technologies, 'augmentation de la tension du bus DC et de la tension
nominale de la machine ne permettent pas d’améliorer significativement le rendement de

I’onduleur de traction des lors que l'on conserve des composants silicium.

Tableau 4.7 : Dimensions et surface actives des puces dans les modules de puissance

Surf: ti
Dimensions ur 'a?e. ackve Surface
silicium . .
(mm) active diode
(mm?)
Infi IGBT 12 . 12 2
FS400R07TA1E3 Infineon IGBTS / 128 x 98 x (978 x x (92x
diode3 : 650 V\400 A 10.23) 5.44)
Infi IGBT4 15. 12
FS200R12PT4 Infineon IGBT4 / 130 x 70 6 x (1599 x x (7x
diode4 : 1200 V\200 A 12.08) 7.3)
Infineon IGBT4 / 6 x (9.73 x 6x(9.2x
F3L200RO7PEA4 130 x 70
dioded : 650 V\200 A * 10.23) 5.44)
3x (106 x
CAS120M12BM2 Cree 1200 V\120 A 61.4)
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IV. Modélisation des pertes dans le cas d’une décharge de batterie

Nous avons montré précédemment que 'onduleur présente un minimum de pertes lorsque
la tension du bus DC est maximale a calibre de transistor donné. A titre d’exemple, dans le cas
des onduleurs 2 niveaux, nous avons constaté que les pertes étaient minimales pour les IGBT
silicium 650 V pour une tension de bus DC de 450 V, et minimales pour les IGBT 1200 V dans
le cas cette fois d’une tension de bus DC de 900 V.

Toutefois, lors d'un fonctionnement en traction, la tension aux bornes de la batterie va évoluer
lorsque la batterie se déchargera.

Nous allons ici mettre en évidence l'effet de la variation du bus DC sur les pertes de 'onduleur
deux niveaux et trois niveaux de type NPC pour un pack de batterie d’une tension nominale de
450 V et 900 V, et au point de fonctionnement nominal mécanique.

La machine est dimensionnée pour la tension minimale du pack de batterie soit le maximum du
courant de charge. Dans ces conditions, 'onduleur travaillera alors a son maximum d’indice de
modulation m=1 sous 240 V de tension batterie (pour une batterie de 450 V) et sous 480 V de
tension batterie (pour une batterie de 900 V). Nous supposons ainsi que lors de son utilisation,
la tension de la batterie 450 V pourra évoluer de 450 V a 240 V et de 900 V a 480 V pour la
batterie 900 V entre un état de plaine charge et une décharge quasi compléete.

Un module de puissance est choisi pour chaque couple « pack de batterie — machine ». La
procédure de choix du module est définie dans le chapitre 2. Pour une puissance et une tension
de bus DC données, nous déduisons le courant et donc, ces deux parametres définissent la tenue
en tension et le courant nominal que doit supporter le CSCP. Puis le module de puissance
correspondant est choisi parmi d’autres module de puissance de la base de donnée crée lors de
ces travaux de these.

Les évolutions de l'indice de modulation et de la tension simple de sortie de 'onduleur sont
présentées Figure 4.20. Nous supposerons que la tension machine est maintenue constante quelle
que soit 1’état de charge de la batterie pour fournir la puissance de 60 kW, et c’est ici l'indice de
modulation qui évoluera contrairement a ce que nous avions présenté a la Figure 4.6 lorsque nous
cherchions a évaluer 'adéquation onduleur / machine pour différentes valeurs de tension de bus
DC.
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Figure 4.20 : Evolution de l'indice de modulation (variable) et de la tension machine par phase
(constante) en fonction de la tension du bus continu
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Les modules de puissance choisis pour l'estimation des pertes totales (conduction et
commutation ou recouvrement) sont définis au Tableau 4.8. Chaque module est utilisé sur la
plage de tension DC de [240 V-450 V] ou [480 V - 900 V].

Tableau 4.8 : Modules de puissance choisis pour ’estimation des pertes

T'ma.x
Références Cscp Veemax (V) | Ic (A) (01 C) topologie
FS400R07A1E3 650 400 Onduleur 2
FS200R12PT4 1200 200 i
IGBT Si / Diode Si On;velaux ;
F3L200R07PE4 650 200 150 R
niveaux NPC
. . Onduleur 2
CAS300M12BM2 MOSFET / Diode SiC 1200 300 ]
niveaux

Dans cette partie également, nous considérerons 'onduleur classique & 2 niveaux triphasé a CSCP
en silicium, alimenté sous 450 V et utilisant des IGBT 650 V comme référence de comparaison.

La puissance mécanique de la machine est maintenue a 60 kW pour toutes les topologies
comparées. La fréquence de découpage est de 12 kHz pour les onduleurs 2 niveaux et 9.6 kHz
pour les onduleurs 3 niveaux de type NPC.

Dans cette partie, les pertes sont calculées suivant la caractéristique de charge-décharge de packs
batterie de tension nominale 450 V et 900 V. On considére toujours une puissance délivrée de 60
kW, et une fréquence de modulation de 200 Hz pour les onduleurs deux et trois niveaux.
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Figure 4.21 : caractéristique de décharge d’une cellule élémentaire [95] (a) et du pack de batterie
900 V et 450 V (b)

Comme on peut le voir sur la Figure 4.21 (a), la tension d’une cellule de batterie Lithium-Ion
décroit tres faiblement jusqu’a environ 90% de la capacité ou la tension chute alors fortement.
Un pack de batterie étant constitué de plusieurs cellule élémentaires en série, cette observation
reste valable pour des batteries de 450 V et 900 V.

Ces caractéristiques sont issues d’un comportement réel de cellule de batterie en lithium-ion
utilisé dans 'application véhicule électrique.
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IV.1. Pertes totales dans un onduleur triphasé deux niveaux

La Figure 4.22 présente 1’évolution des pertes totales en considérant un comportement
réaliste de I'évolution de la tension aux bornes de la batterie en fonction de son état de décharge.
Nous nous focalisons ici sur des onduleurs 2 niveaux avec composants silicium 650 V pour la
batterie 450 V et silicium et SiC 1200 V pour la batterie 900 V. La fréquence de découpage est
maintenue a 12 kHz, 'onduleur est supposé délivrer sa puissance nominale (60 kW) quel que soit
I’état de charge de la batterie, et enfin la fréquence de modulation est conservée a 200 Hz.

D’apres cette figure, les pertes totales évoluent suivant I’état de décharge du pack de batterie et
donc suivant la tension du bus DC. Elles suivent 1’évolution de la tension aux bornes de la

batterie.
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Figure 4.22 : Pertes totales d’un onduleur 2 niveaux en fonction de 1’état de décharge de la
batterie, fs = 12 kHz, P = 60 kW, f, = 200 Hz

On constate ici que 'onduleur deux niveaux en silicium alimenté par un pack de batterie de
tension nominale 450 V présente des pertes totales inférieures d’environ 200 W (environ 10% plus
faibles) sur la quasi intégralité sur cycle de décharge de la batterie que 'onduleur adapté & une
batterie 900V dans les mémes conditions d’utilisation.

L’onduleur 2 niveaux avec des composants a semiconducteurs de puissance en carbure de silicium
alimenté par une batterie de tension nominale 900 V présente des pertes plus faibles d’un facteur
3 comparativement a ’onduleur 2 niveaux en silicium équivalent (composants 1200 V et batterie
900 V) pour la méme fréquence de découpage et la méme puissance nominale.
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IV.2. Pertes totales dans un onduleur triphasé trois niveaux NPC

Nous considérons que la MSAP est dimensionnée pour le minimum de la tension batterie,
et qu’a ce minimum de tension elle est capable de délivrer la puissance mécanique de 60 kW.
L’indice de modulation varie donc entre 0,53 (tension batterie maximale) et 1 (batterie
totalement déchargée).

Nous prenons pour la suite 'onduleur 2 niveaux en silicium (composants 650 V) adapté a la
batterie de tension nominale de 450 V comme référence.

2100 -0 2 niveauxr IGBT 650V Si ; Vi = 450V 5 fq = 12 kHz L
* —4—-NPC 3 niveauz IGBT 650 V Si ;Viey = 900V ; f4 = 9.6 kHz
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Figure 4.23 : pertes totales d’un onduleur 3 niveaux NPC, fs = 12 et 9.6 kHz, P = 60 kW

La Figure 4.23 présente les pertes totales générées par 'onduleur NPC a une fréquence
de découpage valant 9.6 kHz et une puissance de 60 kW. Ces pertes diminuent légerement avec
la décharge du pack de batterie.

La topologie d’onduleur 3 niveaux de type NPC présente moins de pertes totales que les
pertes de 'onduleur deux niveaux pris comme référence de comparaison, de 'ordre de 7,5% pour
londuleur NPC tout silicium et de 15% pour 'onduleur NPC avec diodes de clamp en SiC.

IV.3. Comparaison des pertes sur un cycle de décharge

Dans cette partie, I’aire sous les courbes des pertes totales est estimée en fonction de la
décharge d'un pack de batterie, pour les deux topologies d’onduleur 2 niveaux et 3 niveaux en
silicium ou en carbure de silicium. Cette représentation a été arbitrairement choisi afin de
simplifier la lecture des résultats présentés par exemple aux Figure 4.22 et Figure 4.23.
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Figure 4.24 : Aire sous la courbe pertes totales en fonction de 0% & 100% du DOD batterie pour
toutes les topologies étudiées

La comparaison des aires des pertes totales sur un cycle de décharge (de 0% a 100%) du pack
batterie montre que 'onduleur deux niveaux en silicium pour une tension nominale batterie de
900 V engendre moins de pertes en conduction que 'onduleur 650 V adapté a la batterie 450 V,
et plus de pertes en commutation, mais les pertes totales restent considérablement plus élevées
que celles de 'onduleur de référence.

Ce dernier reste toutefois moins avantageux que 'onduleur 3 niveaux de type NPC a une
fréquence découpage de 9.6 kHz et que 'onduleur 2 niveaux a CSCP en carbure de silicium. Cette
topologie se distingue une fois de plus.

En prenant une marge de sécurité concernant la décharge du pack de batterie, nous calculerons
Paire sous la courbe pour une décharge de batterie allant de 20 a 100% et de 20 a 80%.
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Figure 4.25 : Aire sous la courbe pertes totales en fonction de (a) 20% & 100% et (b) 20% a 80 %
du DOD batterie pour toutes les topologies étudiées

Les mémes remarques faites pour le calcul de I'intégral des courbes pour une décharge compléte
de pack de batterie restent valables dans le cas ol nous prenons des marges de sécurité en
maintenant les mémes conditions de comparaison (méme puissance de 60 kW délivrée a la
machine, méme fréquence de modulante de 200 Hz, un couple nominal de 190 N.m, un indice de
modulation variant suivant la valeur de la tension du bus DC et une fréquence de découpage
valant 12 kHz pour les onduleurs 2 niveaux classiques et 9.6 kHz pour les onduleurs 3niveaux).
Ces estimations de pertes utilisent le modele développé dans le chapitre 3.

Comme nous avons pu le voir précédemment, le rendement du convertisseur dépend du niveau
de la tension batterie, bien que cette tension évolue relativement peu sur un cycle de décharge.
Considérer un fonctionnement a puissance nominale constante sur une décharge complete ou
quasi complete de la batterie n’est pas réaliste. Aussi dans la suite de ce chapitre, nous
considererons un profil de mission plus réaliste, et nous comparerons l'efficacité des différentes
structures d’onduleur sur ces cycles de fonctionnement.
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V. Comparaison des structures d’onduleur sous un profil de mission

type Artémis a une tension de batterie constante

L’étude s’appuie sur une base de données dont j'ai pu disposer au sein de l'institut
Vedecom. Cette base de donnée me permet de connaitre pour chaque point de fonctionnement
(couple / vitesse) les courants, tensions et facteurs de puissance au niveau de la machine.
Toutefois, les données dont je dispose ne correspondant qu’a une machine adaptée a un bus DC
de 900 V, I’étude se focalisera sur ce niveau de tension, et je ne serai pas en mesure d’effectuer

la comparaison avec une machine plus basse tension adaptée a une batterie 450 V.

Les cycles de la Figure 4.26 seront utilisés pour calculer les pertes dans les différentes structures
d’onduleur de traction en considérant une tension de bus maintenue a 900 V.
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Figure 4.26 : Cycle Artémis (a) urbain, (b) routier et (¢) autoroutier

Les pertes sont comparées sur un cycle complet (urbain, routier et autoroutier) en fonction du
temps pour différentes topologies d’onduleur triphasé 2 niveaux avec des IGBT en Si ou des
MOSFET en SiC pour une fréquence de découpage de 12 kHz et 3 niveaux NPC avec des IGBT
en Si et des diodes ‘clamp’ en Si ou en SiC pour une fréquence de découpage de 9.6 kHz.

Cette comparaison permet d’avoir un ordre de grandeur des pertes sur un cycle Artémis et
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pouvoir déterminer la topologie d’onduleur présentant la meilleure efficacité énergétique sur la
totalité du cycle urbain, routier et autoroutier pour une tension de bus maximale de 900 V et
une puissance c6té machine variable sur un cycle fonctionnement.
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Figure 4.27 : pertes totales sur un cycle Artémis, fy = 12 kHz (2 niveaux) et 9.6 kHz (3 niveaux),
(a) urbain, (b) routier, (c) autoroutier

La lecture de la Figure 4.27 ne permet pas de distinguer la différence entre les pertes totales des
onduleurs 3 niveaux de type NPC et 'onduleur 2 niveaux en silicium, une tension de bus DC de
900 V et une fréquence de découpage de 12 kHz (pour Ponduleur 2 niveaux) et 9.6 kHz (pour
londuleur 3 niveaux) sur un cycle urbain, routier ou autoroutier. Nous comparons l'aire sous
chacune des courbes des structures dans le cas d’un cycle urbain, routier et autoroutier pour une
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tension de bus maintenue a 900 V pour une fréquence de découpage de 12 kHz pour I'onduleur 2
niveaux et 9.6 kHz pour 'onduleur 3 niveaux de type NPC (afin de conserver la encore la méme
ondulation de courant).

En comparant les pertes dans les différentes topologies, 'onduleur 2 niveaux triphasé classique
en silicium est le moins intéressant notamment lorsqu’on le compare a l'onduleur 2 niveaux
triphasé en carbure de silicium. Les onduleurs 3 niveaux de type NPC sont également, a un degré
moindre plus performants que I'onduleur 2 niveaux en silicium en gardant les diodes ‘clamp’ soit
en Si ou de type Schottky SiC. Cet écart reste moins important comparativement a 1’étude
effectuée sur les onduleurs 2 niveaux en SiC et silicium, car ici, seul 'impact des diodes de ‘clamp’
est mis en avant. La différence de pertes dans les onduleurs NPC aurait été plus importante si
les transistors IGBT 650 V avaient été remplacés par des composants MOSFET SiC de méme
calibre. Toutefois, dans I’état actuel des technologies, les MOSFET SiC de calibre 650 V ne sont
pas disponible sur le marché. Le calibre en tension immédiatement supérieur est 900 V. Ces
composants auraient été surdimensionnés en tension dans ce cas de figure particulier. Dans la
comparaison réalisée, les diodes de Clamp SiC retenues sont des diodes Schottky 1200 V - 200 A
alors que des diodes 650 V - 200 A sont utilisées pour la structure tout silicium. Les diodes SiC
retenues sont trés largement surdimensionnées en tension (tension et courant commutés
respectivement de 450 V et 140 A), mais pour des raisons de manque de disponibilité de diodes
650 V 200 A en SiC, nous avons toutefois cherché a évaluer 'impact du remplacement des diodes
de clamp en silicium par des diodes en SiC. Le choix de composants mieux adaptés en tension
aurait permis de réduire encore les pertes en conduction et en commutation et d’améliorer ainsi
le rendement du convertisseur.

L’onduleur 2 niveaux triphasés avec des MOSFET en carbure de silicium se distingue clairement
quel que soit le cycle.
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Figure 4.28 : Aire sous la courbe des pertes totales sur un cycle complet de 1000 s (urbain, routier
et autoroutier), comparaison des pertes globales pour toutes les topologies étudiées
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Le cycle urbain engendre moins de pertes totales que les cycles routier et surtout autoroutier, ce
dernier représente deux fois plus de pertes que le cycle urbain. L’onduleur 2 niveaux en SiC a
une fréquence de découpage de 12kHz, reste une fois de plus la solution la plus intéressante d’un
point de vue rendement du convertisseur pour la montée en tension de la batterie suivie par
I’'onduleur 3niveaux NPC a une fréquence de découpage de 9.6 kHz.

Le cycle autoroutier est celui qui engendre le plus de pertes dans 'onduleur quelle que soit la
technologie considérée.

VI. Impact de la fréquence et de la puissance sur le choix de
topologies d’onduleur

Jusqu’a présent, nous avons travaillé a faible fréquence de découpage (12 kHz ou 9.6 kHz
définie par le cahier des charges), dans le but de minimiser les filtres de sortie, les découplages il
peut étre intéressant d’augmenter la fréquence de découpage et d’évaluer son impact sur le choix
des topologies d’onduleurs et la montée en tension du bus DC.
L’impact de la montée en tension sur une application 60 kW semble limité. C’est la raison pour
laquelle, nous estimerons les pertes totales sur une plus large plage de puissance, afin d’étudier
I'impact de la montée en tension de 450 V a 900 V pour les différentes topologies décrites dans
ce manuscrit en faisant varier la puissance mécanique.

VI.1. Variation de la fréquence de découpage

Les pertes totales et précisément les pertes en commutation dépendent de la fréquence de
découpage, pour cela une étude de l'influence de cette fréquence sur le choix de topologie de
I'onduleur a été menée. Dans des conditions similaires, pour une tension de bus DC de 900 V, les
pertes de 'onduleur deux niveaux en silicium et en carbure de silicium et ’onduleur trois niveaux
de type NPC en silicium et les diodes ‘clamp’ en silicium ou en carbure de silicium sont
comparées. L'intérét d’augmenter la tension du bus DC de 450 V & 900 V sera aussi étudiée dans
cette partie en envisageant de varier la fréquence de découpage.

184



Chapitre 4 : Efficacité des structures d’onduleur

6000 : : : : : : :
—%- 2 niveaux MOSFET SiC 1200 V ; Vs = 900V
5500 I —® 2 niveaux IGBT Si 1200 V ; Vs = 900V » |
—A-- 3 niveaur NPC IGBT Si ; Diode'clamp’ SiC 650 V' ;Vy,s = 900V p
5000 I~ *- 3 niveaux NPC IGBT Si 650V ; Vs = 900V ',0 |
-4 2 niveauzr IGBT Si 650 V ; Vi, = 450V .,/
o
4500 - . |
/'/ ./'.
u
—~ 4000 — — [ J .'/ |
é /. _l"/‘ /A
2 3500 o
'g (3 | | e
= Rd - P /'A “
< 3000 F X 4 . A .__* |
2l ' - "/ /_‘_/
‘8 ./ .’. /"’.—‘
5 2500 - /:f’/r 4% i
[ 202
2 A
P I v
2000 F /‘: i
1500 4= At
O 4 /f,w‘
"'d,._l'_ix—'/ ‘
1000 BT ,/-.
’ ke — Nk
A _.*._—*-—--*-—*""*' *
¢ PR S
500 *___*_.*._*--—*—-*m*— i
I | I I I | ! | | | |
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24

fréquence (kHz)
Figure 4.29 : Pertes totales en fonction de la fréquence de découpage, P= 60 kW

En augmentant la fréquence de découpage, pour la méme puissance 60 kW et pour une tension
de bus Vi maintenue a 900 V, l'onduleur 2 niveaux en carbure de silicium reste le plus
avantageux. Si nous comparons pour la méme tension de bus a 900 V, pour une fréquence
inférieure a 8 kHz, 'onduleur 2 niveaux en silicium présente moins de pertes que I'onduleur NPC
3 niveaux, par contre ce dernier devient intéressant en terme de rendement a partir d’une
fréquence de 12 kHz pour un NPC en silicium et a partir de 8 kHz pour un onduleur 3 niveaux
NPC en silicium avec les diodes clamp en carbure de silicium.

En comparant les pertes dans 'onduleur 2 niveaux en silicium pour une tension de bus de 450 V
et 900 V, nous remarquons que pour une fréquence inférieure a 8 kHz, nous avons intérét a
doubler la tension du bus DC, par contre en augmentant la fréquence de découpage, nous
observons le désintérét d’augmenter cette tension de bus DC de 450V a 900V.

VI.2. Variation de la puissance mécanique du moteur

Pour cette partie, les modules de puissance sont différents selon la puissance du moteur.
Trois critéres ont été respectés, le premier correspond au calibre en courant, le deuxiéme au
calibre en tension et le troisieme est la température, (la température de jonction maximale ne
doit pas dépasser 150 °C). La méme routine de calcul des pertes totales et du choix des modules
de puissance détaillée dans le chapitre 2 est appliquée ici.
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En faisant augmenter la puissance mécanique, pour une tension de bus DC fixé a 900 V, le
courant de charge est déduit d’ou le choix du module de puissance en s’assurant de ne pas
dépasser la température de jonction maximale donnée par le constructeur.

Les topologies d’onduleurs (2 et 3 niveaux avec des CSCP en Si ou en SiC) sont comparées a
I’onduleur 2 niveaux pour une tension de bus DC maintenue a 450 V. I'indice de modulation est
maintenu & 1. Concernant 'onduleur 2 niveaux pour une tension de bus DC de 450 V,
1”estimation des pertes n’est pas faite pour toute la plage de puissance car nous avons été limité
par le choix des modules de puissance avec des puces IGT 650 V en silicium.
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Figure 4.30 : Pertes totales dans les onduleurs en fonction de la puissance de la machine

Pour une puissance supérieure a 80 kW, pour une tension de bus de 450 V, approximation des
pertes d'un onduleur triphasé deux niveaux en silicium est impossible, et ce, a cause de la limite
en courant des modules de puissance.

Nous remarquons que pour le cahier de charge actuel c'est-a-dire une puissance de 60 kW,
I’onduleur triphasé en silicium pour une tension de 900V présente légerement plus de pertes que
I’onduleur deux niveaux en silicium pour une tension de bus de 450 V. La montée en tension du
bus DC devient clairement intéressante pour une puissance supérieure a 80kW avec les
performances actuelles des IGBT silicium 650 et 1200 V.

Quelle que soit la valeur de la puissance 'onduleur 2 niveaux triphasé en carbure de silicium se
distingue avec son rendement nettement supérieur au rendement des autres onduleurs.
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VII. Solution a tension de bus constante : 900 V

Nous décidons ici de maintenir la tension du bus DC a 900 V quel que soit 1’état de charge
de la batterie. Pour ce faire, nous intercalons entre la batterie et 'onduleur un convertisseur
DC/DC de type boost. L’étude sera menée dans le cas d’une batterie de tension nominale 450 V
et d’un onduleur de tension alimenté sous 900 V et utilisant des composants 1200 V. Nous
étudierons ici l'influence de l'ajout du convertisseur boost sur le rendement global. Nous
limiterons par contre cette étude au cahier des charges initial a savoir une puissance de 60 kW.
Nous ne chercherons pas non plus & étudier I'influence de la fréquence de découpage comme cela
a été fait précédemment, et nous la limiterons a 10 kHz pour le convertisseur DC/DC étudié.

Deux structures de convertisseur boost seront étudiées et nous comparerons un hacheur boost
classique a un hacheur boost entrelacé a trois phases, en termes de pertes totales, mais aussi
concernant le volume et le poids des inductances de sortie. Le cahier des charges imposait une
structure a trois phases afin de limiter la complexité du convertisseur (nombre d’inductances,
circuits de commande rapprochée...) bien que des auteurs ont montré qu’'une structure 4 phases
permettait d’optimiser ’encombrement du convertisseur.

VII.1. Structures de conversion DC/DC étudiées

VII.1.1. Boost 1 phase

La Figure 4.31 présente le schéma d’un hacheur boost réversible simple alimenté par la
batterie de traction dont la tension pourra évoluer entre 450 V et 240 V. La tension du bus DC
sera maintenue & la valeur constante de 900 V et le hacheur sera dimensionné pour une puissance
de 60 kW.

|+

Figure 4.31 : Boost simple

En considérant un régime de conduction continu, et en négligeant I’ensemble des pertes devant
la puissance délivrée par le convertisseur, la tension Vpys est liée a la tension batterie E par la

relation suivante :

Viarre 1
FE 11—«
Le taux d’ondulation du courant i, est nécessaire au dimensionnement de 'inductance:
Al =—— X«
L= TE (96)
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Figure 4.32 : courant sur une période de découpage

Le calcul du courant maximal et minimal est exprimé a partir du courant moyen Iy, la

puissance de la machine P et la tension d’entrée E.

P Al Al
I'm,oy = E = I’m,u,,’l: = I’m,(}'g + 7 et I’m/i,n = I’m,(}'g - 7 (97>
Le rapport cyclique est défini comme suit :
E
a=1——
Vo (58)

A partir de la Figure 4.32, le courant efficace qui permettra le calcul de la section des conducteurs

s’exprime comme suit :

2 L [T,
Lsr=m | ult)-dt
I3 _ I3 ) ‘ IO 4 I . (99)
I(fo = W avec I'm,uy = w et Al = I’m,a,:l; - I’m,’i,'n,

VII.1.2. Boost entrelacé a trois phases

La Figure 4.33 présente la structure du Boost entrelacé a trois phases.
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Figure 4.33 : Boost 4 3 phases (a), formes d’onde du courant parcourant les trois inductances (b)
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Les commandes des trois IGBTs sont décalé de % Nous faisons I’hypothése que les trois

inductances ne sont pas couplées entre elles.

VII.2. Dimensionnement des composants

Pour une fréquence de découpage de 10 kHz, une puissance de 60 kW, une tension de
batterie d’entrée variant entre 240 V et 450 V et une tension de bus valant 900 V, les pertes
dans les semi-conducteurs de puissance et dans l'inductance de filtrage dans le cas d’un boost
simple et d’un boost entrelacé a trois phases sont calculées.

VII.2.1. Estimation des pertes dans les composants a semi-conducteurs de
puissance et choix des modules

En utilisant & nouveau la procédure de calcul définie au chapitre 2, nous avons sélectionné
les modules les mieux adaptés pour chacune des deux structures. Nous avons considéré une
température de jonction maximale de 150 °C et une température de semelle de 70 °C. Nous avons
ainsi choisi le module FF225R12ME4 pour le boost simple et le module FF100R12RT4 pour
chaque phase du boost entrelacé ce dernier module de puissance est moins contraint en courant.
Les pertes en conduction et en commutation pour les IGBT sont données pour chaque composant.
Les pertes totales et le rendement global est calculé pour un fonctionnement en hacheur des
modules de puissance présélectionnés. Ces pertes sont calculées a ’aide du modele développé dans
le chapitre 3.

Tableau 4.9 : Pertes totales dans les IGBTs et les diodes du boost 1 phase et boost 3 phases

tension d'entrée 450 V
tension de sortie 900 V
Module de puissance sélectionné FF225R12ME4 | FF100R12RT4
structure du boost 1 phase 3 phases
technologies de semiconducteurs 1200 V Si IGBT
fréquence de découpage 10 kHz
Pertes par conduction par IGBT 107 31
composant (W) Diode 102 30
ON 105 57

Pertes par commutation par IGBT OFF 570 —
composant (W)

Diode 255 57
Pertes totales (W) 839 763.5
Dimensions du module de puissance (mm?) 152 x 62 3*(94x34)

Le boost entrelacé a trois phases présente moins de pertes au global dans les composants a semi-
conducteur de puissance que le boost simple, la diminution est toutefois relativement faible (de
l'ordre de 10%). D’autre part, les pertes sont réparties sur les différents composants..
semiconducteurs et donc la température de jonction des puces est aussi repartie entre les
différentes puces.

Afin de conclure sur Defficacité énergétique de cette solution a hacheur élévateur intégré dans la
chaine de conversion il nous faut toutefois calculer les pertes dans la ou les inductances de filtrage.
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VII.2.2. Estimation des pertes dans les inductances

Deux types de matériau seront considérés dans cette étude. Nous évaluerons les pertes
dans les inductances réalisées a partir de matériau ferrite et de matériau magnétique amorphe.
Concernant le matériau ferrite, nous avons choisi un matériau présentant un bon compromis
entre induction a saturation et pertes volumiques. Notre choix s’est porté sur le matériau 3C90
de Ferroxcube présentant une induction a saturation de ’ordre de 450 mT a 25 °C. Les matériaux
amorphes présentent des inductions & saturation bien supérieures aux ferrites et sont également
disponibles sous différentes tailles et différentes valeurs d’entrefer.

Le dimensionnement de ces composants nécessite d’estimer dans les conditions d’utilisation
(courant d’allure triangulaire) les pertes joules et fer. Nous faisons 'hypothése que la majorité
des pertes est représentées par les pertes Joule et pertes fer et négligeons les pertes excédentaires
(effets de proximité...).

D’autre part, nous n’avons pas non plus, faute de temps, considéré I’échauffement des composants
magnétiques. Le pré-dimensionnement proposé considére une température ambiante. Il en est de
méme pour l'estimation des pertes qui sera effectuée a 25 °C et qui sous-estime la encore les
pertes réelles.

Estimation des pertes Joule :

Le choix des conducteurs (fils de Litz ou méplat) permettra de négliger les effets de peau. Dans
ces conditions simplificatrices, les pertes joule s’expriment simplement en fonction de la
résistivité, la longueur, la section du fil et la valeur efficace du courant :

Ly

pjo'u,lc = R I%/ avec IL = IEXC’ + I%C et R = pS— (100)
fil

Estimation des pertes fer :

En ce qui concerne les pertes fer, elles sont fonction de By, I'induction max dans le matériau
magnétique, de la température T et de la fréquence de découpage fi.

Les fabricants indiquent des pertes volumiques en fonction de la fréquence et de l'induction
maximale, mais pour une induction sinusoidale centrée sur zéro. Afin d’effectuer un premier
dimensionnement, qui, comme nous le verrons par la suite, minimisera les pertes fer, nous
utiliserons toutefois les caractéristiques fournies par les constructeurs. L’induction maximale dans
I'inductance sera calculée et utilisée pour I'estimation des pertes fer malgré le fait que I'induction
varie de fagon triangulaire et asymétrique contrairement aux données du datasheet. Les calculs
sont ainsi effectués a partir des données du fabricant Ferroxcube (pour la ferrite 3C90) et pour
le matériau amorphe, les pertes seront calculées a partir des données fournies par le fabricant
Metglas.
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Figure 4.34 : Pertes fer volumique issues du datasheet en fonction de 1'induction maximale et de la
fréquence pour une ferrite de type 3C90

A partir de la courbe des pertes fer volumique, une approximation des coefficients k, a et 5 de
la formulation de I’équation Steinmetz est faite.

Cette formule sous-estime ici les pertes fer. En effet, la modélisation de Steinmetz prend comme
hypothese, celle d'une induction sinusoidale centrée sur 0 T. Or ici, I'induction n’est pas centrée
sur 0 T a cause de la composante continue du courant DC et d’autre part, l'allure du champ
magnétique est triangulaire.

Py =k f*B’ (101)

Nous cherchons ici a avoir un ordre de grandeur du rendement total du boost. En calculant les
pertes fer avec la méthode proposée et les hypotheses faites dans ce manuscrit, nous verrons par
la suite que le rendement du boost est tres faible, alors que les pertes fer sont sous-estimées.
Ainsi, en pratique, les valeurs réelles des pertes fer seront supérieures a notre estimation et le
rendement s’en trouvera encore dégradé. Nous verrons donc que méme avec ces hypotheses tres
simplificatrices, la solution proposée ne présente pas d’intérét en terme de rendement, et qu’il
n’est donc pas nécessaire d’affiner le calcul de ces pertes, méme s’il aurait été possible de le faire
en appliquant la méthode de Steinmetz généralisée iGSE [107].

Le choix du noyau magnétique (en ferrite ou en amorphe) ainsi que son dimensionnement sont
détaillés en Annexe C. L’estimation des pertes Joules et fer sont détaillées dans le Tableau 4.10.
Ce tableau compare aussi le volume et le poids pour une inductance en amorphe et en ferrite.

VII.3. Comparaison des inductances: noyau magnétique en ferrite
et amorphe

Le Tableau 4.10 présente une comparaison du poids, du volume et des pertes des
inductances avec des noyaux magnétiques en ferrite et en amorphe pour une fréquence de
découpage de 10 kHz, une puissance de 60 kW, une tension batterie de 450 V et une tension de
sortie de 900 V.
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Tableau 4.10 : comparaison des inductances en ferrite et en amorphe (f=10 kHz)

Ferrite Amorphe
Boost 1 phase Boost 3 Boost 1 phase | Boost 3 phases
phases

L(nH) 843 281 843 281
nombre de spires 49 48 52 24
I(A) 200 67 200 67
poids (Kg) 24 12 11 6,2
volume (dm?) 4.4 1,4 1,4 0,8
perte joule (W) 339 205 282 78
perte fer(W) 1062 287 815 384
perte totale (W) 1401 492 1097 463

D’apres le Tableau 4.10, nous observons l'intérét d’utiliser dans un premier temps un hacheur
boost entrelacé a 3 phases au lieu qu’un boost simple. Il permet de réduire significativement le
poids et le volume global des inductances mais également les pertes totales. Il aurait été
intéressant d’étudier I'impact du nombre de phases sur le volume et les pertes, et ce pourrait étre

I'une des perspectives de ces travaux.

Tableau 4.11 : Gain relatif apporté par le matériau amorphe comparativement a la ferrite

Amorphe/ferrite | Amorphe/ferrite
1 phase 3 phases
poids 54 % 48 %
Volume 68 % 46 %
pertes joule 17 % 62 %
Pertes fer 23 % -34 %
pertes totales 22 % 6 %

Le Tableau 4.11 met en avant 'intérét d’utiliser un noyau magnétique en amorphe au lieu de la
ferrite. Dans le cas d’un boost simple, le poids et le volume sont réduits respectivement de plus
de 50 % et 60 % et les pertes totales de plus de 20 %. Concernant le volume et le poids dans le
cas d’un boost entrelacé, ils sont réduits de moitié environ alors que les pertes totales sont presque

identiques.

VII.4. Comparaison des deux structures

La Figure 4.35 compare les pertes totales des deux topologies de boost présentées dans
cette partie (boost simple, boost entrelacé a trois phases) avec des inductances dont le matériau
du noyau magnétique est en ferrite ou en amorphe. La tension batterie vaut 450 V, la tension du
bus DC 900 V et la fréquence de découpage 12 kHz
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Figure 4.35 : Pertes totales dans le boost 1 phase et le boost 3 phases (P=60 kW, f=10 kHz,
Vbus=900 V, E=450 V)

Cette figure montre qu’en augmentant le nombre de phase du hacheur survolteur, nous obtenons
un rendement global plus élevé, avec des pertes totales réduites d’un facteur proche de 2. Nous
observons aussi 'intérét d’utiliser un noyau magnétique en amorphe plutot que de la ferrite pour
le hacheur survolteur & une phase sur les pertes totales. Mais l'intérét de ’amorphe concerne
principalement la réduction du volume des inductances. Faute de temps, nous n’avons pas ici
cherché a étudier effet du couplage des inductances sur leur volume et leurs pertes. Toutefois,
d’apres [108], 'auteur montre qu’en couplant les inductances sur le méme noyau magnétique, les
pertes peuvent étre réduites.

VIII. Comparaison des structures avec ou sans Boost

Nous comparons ici les pertes totales entre batterie et machine dans le cas ou la machine

est alimentée par un unique onduleur et dans le cas ou un hacheur boost est ajouté afin de
maintenir la tension d’entrée de I'onduleur a une tension constante de 900 V.
Pour le calcul du rendement global représenté sur la Figure 4.36, les pertes dans la batterie et
dans la machine ne sont pas prises en compte et donc ce rendement représente les pertes pour
une puissance de 60 kW, dans la structure onduleur triphasé seul et onduleur avec boost simple
ou entrelacé avec des inductances pour le convertisseur DC/DC dont le noyau magnétique est en
ferrite ou en amorphe.
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Figure 4.36 : Rendement des structures onduleur triphasé avec ou sans boost (m=0.53
Vbus=900V) dans le cas d’une batterie 450V

Pour la méme tension de bus DC, si nous comparons le rendement global de la structure onduleur
seul et onduleur associé au boost pour une puissance de 60 kW.

L’onduleur deux niveaux en carbure de silicium reste le plus avantageux comparé aux autres
topologies. Et méme en rajoutant un boost entrelacé a trois phases afin de maintenir la tension
a 'entrée de 'onduleur & 900 V, il représente un rendement de 96 %.

IX. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudié différents topologies d’onduleur triphasé et leur
rendement global pour la méme puissance moteur pour le méme point nominal puis en prenant
en compte la variation de celle-ci.

La détermination de la fréquence de découpage reste trés importante car elle influence
énormément sur les pertes en commutation et donc sur les pertes totales, ¢’est pour cela qu’un
choix judicieux de cette fréquence est a prévoir et a prendre en compte dans le calcul du
rendement énergétique de 'onduleur de traction.

Le passage en carbure de silicium reste un choix intéressant pour la diminution des pertes lors
de 'augmentation de la tension de bus DC de 450 V a 900 V, mais cette technologie est néanmoins
tres cofliteuse, non certifiée pour 'automobile et a ce jour ne représente pas des études complétes
vis-a-vis de la fiabilité du module de puissance.
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Le véhicule électrique du futur représente actuellement un enjeu technologique important.
L’atteinte des objectifs définis par les constructeurs (performances, autonomie...) constitue des
nouveaux défis en électronique de puissance. Les nouveaux composants semi-conducteurs de
puissance permettent de relever certains de ces défis avec I’évolution des contraintes électriques
sur la chaine de traction électrique.

Nous avons vu que les nouveaux véhicules électriques permettent d’utiliser des batteries HT.
Cette évolution s’accompagne de I'introduction de nouveaux CSCP qui ont des caractéristiques
électriques plus intéressantes que les composants classiques a base de silicium. Nous avons vu
que la structure interne de ces nouveaux composants a base de MOSFET SiC permet de réduire
les pertes d’onduleurs multiniveaux comparés a leur équivalent & base d’IGBT Si. Ces pertes
réduites sont un avantage conséquent car elles permettent de réduire la taille du systeme.
Toutefois, cette technologie a un cofit plus élevé, des compromis sont donc nécessaires pour avoir
les meilleures performances a faible cofit.

Puis, nous avons étudié le modele comportemental de certains composants disponibles sur le
marché. Dans un premier temps, pour certains points de fonctionnement, nous avons comparé
les résultats de nos caractérisations avec les données des fabricants. Nous avons constaté que les
résultats de caractérisation ont la méme tendance que celles des datasheet avec un écart
maximum de 15 %. Dans un second temps, nous avons voulu vérifier I'efficacité de modeles issus
des logiciels circuits tels que SIMPLORER. Ces modeles se sont révélés limités car 1'acces au
modele physique du composant n’est pas assuré. Les simulations des énergies de commutation, a
la fermeture comme a l'ouverture des composants, different fortement des mesures et des
caractéristiques données par le constructeur.

Dans un second temps, des caractérisations de composants ont permis d’enrichir les données
fournies par le fabricant. Nous les avons testés pour des points de fonctionnement différents de
ceux fournis par le fabriquant des modules. Nous avons alors poussé plus loin les investigations.
Notamment sur les influences des inductances de maille (les inductances créées par le circuit, les
connectiques), de la température (qui représente la température de fonctionnement de
I'onduleur), tension de bus DC (représentant la tension de la batterie), du courant commuté (qui
représente le courant de la charge (MSAP dans notre cas)), de la résistance et de la tension de
grille (parametres du driver).

Ces tests ont été réalisé avec une commande bien connue : le double pulse. Celle-ci a permis de
maitriser les instants et courants de commutation pour avoir une mesure correcte des énergies
dissipées. L’'instrumentation a alors été choisie avec soin. Nous avons pris soin de mesurer les
retards introduit par nos sondes de courant afin de les compenser.
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De la méme maniere, les inductances internes au module de puissance FS400R07PE4 ont été
estimées de maniere pratique en mesurant les impédances du module. A partir de différents essais,
en testant le module par différents points d’acces et en pilotant de maniére astucieuse les
interrupteurs, un modele simplifié des inductances parasites interne a pu étre réalisé.
Les résultats de ces différentes caractérisations effectuées pour l'estimation des énergies de
commutation ont montré :

> L’influence du courant commuté sur ’évolution des pertes par commutation.

> Une relative indépendance des pertes par commutation & I'inductance de maille

> Les pertes par commutation varient proportionnellement a la tension du bus DC.

> Une variation relativement linéaire des pertes par commutation avec la température

de jonction.

Y

Aucune concordance des pertes en fonction de la température de jonction avec les
données issues du datasheet, ce qui nécessitera obligatoirement des caractérisations
préalables afin de pouvoir estimer ces pertes sur de larges plages de température.

> Une forte dépendance des pertes par commutation au courant de grille et donc de la
résistance de grille et/ou de la tension négative délivrée par le driver. La encore, dans
des conditions d’utilisation différentes de celles utilisées par les fabricants pour
Iobtentions des énergies de commutation, les différences entre données issues du
datasheet et mesures peuvent étre considérables.

La montée en tension a été abordée par deux approches différentes. Une premiere approche
consiste a conserver une topologie classique, simple et maitrisée. Dans ce cas, la tenue en tension
des composants a semi-conducteur de puissance doit étre adaptée a la nouvelle tension. Diverses
technologies de semi-conducteurs ont alors été testés. L’utilisation d’ensemble IGBT-Diode 650
V ou 1200 V pour des tensions de batterie de 400 V ou de 900 V a servi de référence a notre
étude.

Une autre approche consiste a utiliser des topologies de conversion a plusieurs niveaux (NPC 3
niveaux dans notre cas), permettant 'utilisation de CSCP 650 V pour une tension de bus de
lordre de 900 V. Dans cette configuration, 'utilisation de composant SiC a été envisagées pour
les diodes de clamp.

Pour ces différents cas de figures, les pertes ont été calculées de maniére analytiques et en mettant
en ceuvre ces topologies soit a iso-puissance, en faisant varier la tension de bus DC, soit en
simulant une succession de cycles Artémis et en tenant compte de ’évolution de la tension de la
batterie. Le calcul de ces pertes tient compte de la commande et des caractéristiques des

composants données par le constructeur et vérifiées expérimentalement.

L’utilisation d’ensembles IGBT-Diode basés sur des technologie Silicium 1200V, dans une
topologie onduleur classique, ne semble pas étre favorable a la montée en tension sans amoindrir
le rendement de 'onduleur. La réduction du courant, associé a 'augmentation de la résistance a
I’état passant des CSCP ne permet qu’une réduction des pertes par conduction toute relative. En
effet, 'augmentation de la tenue en tension des CSCP s’accompagne d’une augmentation des
capacités parasites de ce dernier. Les commutations sont alors plus douces, favorisant les aspects
CEM, mais pénalisant tres fortement les aspects thermiques. In fine, L’augmentation des pertes
par commutation dépasse la diminution des pertes par conduction. L’augmentation des pertes
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est de l'ordre de 14 % par rapport a un onduleur 2 niveaux 450 V.

La mise en place d'un convertisseur NPC 3 niveaux tout silicium, sous une tension de bus DC
de 900 V, permet la réduction des pertes d’environ 36 % par rapport a une structure 2 niveaux
900 V et de 27 % par rapport a un onduleur 2 niveaux 450 V. Cette réduction est limitée par la
mise en conduction longue de certains transistors lors du fonctionnement.

Diverses astuces permettent de réduire encore les pertes : il est possible, avec cette structure, de
diminuer la fréquence de découpage sans altérer la qualité du courant de sortie. Une autre solution
est d'utiliser des diodes de clamp (D5 et D¢ dans les schémas de ce manuscrit) issues des
technologies SiC au lieu des diodes clamps en Si. Le gain est alors de 11 %.

Enfin, un gain important sur les pertes peut étre fait par 'utilisation de MOSFETs SiC 1200 V.
Ces derniers présentes une résistance a I’état passant faible par rapport a du Si de méme calibre,
et des temps et donc des énergies de commutation tres faible par rapport & du Si de méme calibre.
L’impact sur les pertes est donc direct : -68 % par rapport & un onduleur 900 V Si et -64 % en
regard d’un onduleur 450 V Si.

Les travaux présentés dans ce manuscrit ont permis de mettre en évidence l'intérét de passer
d’une batterie HT classique de 450 V a une de 900 V dans les architectures de traction des
véhicules électriques. Les essais effectués ont été réalisés sur un seul bras d’onduleur et avec une
commande en double pulse.

Néanmoins, dans la suite de ces travaux, certains aspects restent a développer, nous pouvons
envisager quelques pistes comme, des essais sur des onduleurs complets avec des commandes plus
complexes. Deux onduleurs pourront alors étre mis en opposition afin de vérifier I'exactitude de
ces prédictions.

L’impact de la puissance nominale du moteur associé pourra également étre vérifié sur différents
cycles de fonctionnement. En choisissant alors la puissance mécanique adaptée (optimale), il
faudrait refaire I’étude de comparaison du rendement total des convertisseurs lors d’une décharge
de batterie et sur des cycles de type Artémis.

Nous avons montré que l'utilisation de composants a commutation rapide devenait nécessaire
pour 'avenir de 'automobile. Cependant aucune étude CEM n’a été associées a ces travaux. Il
reste a vérifier, tout de méme, que le gain réalisable sur 'onduleur n’est pas pénalisé par 1'ajout
indispensable d’un filtre d’entrée, lui aussi source de pertes.

Dans le modele des pertes la tension et la résistance de grille ne sont pas prise en compte dans
I’estimation du rendement, une des perspectives serait de les prendre en compte.
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Annexe A : Exemple de l'interface

A Taide de cette interface, 'utilisateur fourni la tension du bus DC, les fréquences de
découpage et du fondamental du courant, le facteur de puissance, la puissance mécanique, les
tensions batterie et de la phase de la machine, la commande utilisée ainsi que la température de
la plaque a eau (systeme de refroidissement). A l'aide du processus développé dans le chapitre 2
et le modele d’estimation des pertes du chapitre 3, nous avons directement les valeurs des pertes
dans chaque CSCP des structures d’onduleur 2N et 3N.

4 Interface de calcul = % |

tensionde bus: ' WLl sinus-triangle
Fm (Hz): o0 | |
Fd(Hz):

BPiE:

P(W):

tension (V) : [ ' - ONDULEUR NPC

) ) tension ref NPC
tension batterie (V) :

Pertes en conduction (W) :

temperature cooling: Piriee b Comsautaton (W)

Pertes en conduction (W) :
Pertes en commutation (W) :

Pertes en conduction (W) :
Pertes en commutation (W) :

ONDULEUR 2 niveaux

Pertes en conduction (W) :

Pertes en commutation (W) :

IGBT_T1

Pertes en conduction (W) :
Pertes en commutation (W) :

Pertes en conduction (W) : Pertes en conduction (W) :

Pertes en commutation (W) : Pertes en commutation (W) :

:

Pertes totales (W) : 0 Pertes en conduction (W) :

tension de réfdu module: | 600 | Pertes en commutation (W) :

o Si(W):
SiC(W):
Si(W):
SiIC(W):
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ANNEXE B : Exemple de la base de donnée des modules de puissance

Exemple de module de puissance répertorié dans le base de donnée. Pour toutes ces

références les caractéristique dynamique et les énergies en commutation pour les IGBTs,

MOSFETsS et diodes.

Référence CSCP Tension (V) Courant (A)
FF50R12RT4 1200 50
FF75R12RT4 1200 75
FF100R12RT4 1200 100
FF150R12RT4 1200 150
FF200R12KE4 1200 200
FF225R12ME4 1200 225
FF300R12KE4 1200 300
FF450R12KE4 1200 450
FF600R12MEA4 1200 600
FS400R07A1E3 650 400
FS200R12PT4 1200 200
FS200R07PE4 650 200

IGBT Si / Diode Si
FS200R07TA1ES 650 200
FS200R06KE3 600 200
FS150R12PT4 1200 150
FS150R07PE4 650 150
FS100R12PT4 1200 100
FS100R0O7TPEA4 650 100
F3L100ROTW2E3_B11 650 100
F3L150RO7TW2E3_B11 650 150
F3L200RO7PE4 650 200
F3L300RO7TPE4 650 300
F3L400ROTME4__B22 650 400
FF600ROTME4_B11 650 600
CAS300M12BM2 1200 300
CAS120M12BM2 1200 120
WAS300M12BM2 1200 300
CAS300M17BM2 1700 300
BSM300C12P3E201 MOSFET / Diode SiC 1200 300
BSM180C12P3C202 1200 180
BSM180D12P2E002 1200 180
BSM120D12P2C005 1200 120
BSM120C12P2C201 1200 120
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Annexe C : Choix des matériaux

Choix du matériau ferrite

Le choix d'un noyau ferromagnétique est retenu dans un premier temps car c'est un
matériau doux avec une résistivité élevée et donc des courants de Foucault induits faibles. De
plus, le point de fonctionnement prévu a 12 kHz est adapté aux ferrites de type... (1 kHz < f <
500 kHz).
La Figure Annexe.1 présente la géométrie et le circuit électrique équivalent du noyau magnétique
en ferrite. Le choix de ce noyau magnétique est fait car nous ne trouvions pas un noyau
correspondant chez les fabricants des noyaux magnétiques.
Ainsi la valeur de I'inductance se calcule en fonction de la fréquence de découpage, le rapport
cyclique, la tension d’entrée et le taux d’ondulation du courant.

L X E
= _—
F, < Al (102)
i Ry R,y
! 1 |
: e — L
Ry
2
r e | a ! |
‘ N N. Inax
L ,i 1 1
T | Ihz L__f L
R, R,
a
) (b)

Figure Annexe.1 : (a) géométrie du noyau magnétique en ferrite, (b) circuit électrique équivalent

Avec les valeurs de I'inductance L et du courant I donnés dans le Tableau 4.10 et en calculant le
produit des aires aucun noyau magnétique en ferrite proposé par Ferroxcube ne correspond, nous
avons donc décidé de dimensionner en vue d'une réalisation un noyau magnétique en ferrite.

Calcul de nombre de spires :
N =N, x N, (103)

Calcul de la hauteur h et de largeur L, :

h = Nb X Dcuivre (104)

Lb = Nh, X D(i'u,'ll't)'rr’, (105)

Les réluctance R, et R, s’expriment comme suit :
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R, = X
Yopop, wD3, (106)
D4
R 1 In( JL+ Ly, + 5)

=5 75 ., M p 107
22w by iy g, Dyer (107)

Avec la perméabilité pu, qui s’exprime ainsi :

D

_ 2‘70maa: ( 1 Xln( 58T+Lb+% h+h2>
,ur B N[m,u,:l;/"‘() 27Th2 Dfm . D?‘er (108)
2 g

Rayon interne du noyau magnétique :

D
Tint = 567‘ + L, (109)

L’entrefer s’exprime en fonction du nombre de spires, le courant max, la section du fer et le flux
maximal :
N Irrl,(l,:l; X g S fer

°T 2 * ()O’HI,(I,ZI} (1 10)

En considérant une densité de courant J de 5A/mm?, la section de cuivre vaut :

4 S(:'u,’i/u’rc (1 1 1)
T

I
S = gou D =

cuivre J cuivre

Ainsi a partir de la section du cuivre le rayon extérieur s’exprime comme suit :

™ 1 Sf(z’r
Scuim*e =7 D(%:Et - Dzznt = Text =5~ \/4— + (2 T'z’,m‘,)z (112)
4 2 m
Calcul de I’épaisseur de peau :
1
b= |—— 113
V o Fypiop, (113)
La section de l'effet de peau :
T .
55 = Z (D%'u,’ixz)'r‘c - (D(:'u,'ll'u'r‘(’, - 2())2) (114)

La section du fil et le nombre de fil se calculent en fonction de I’épaisseur de peau. Afin de
pouvoir négliger I'effet de peau ou tout du moins limiter les pertes supplémentaires liées a 'effet

de peau, nous avons arbitrairement choisi un diametre des fils égal a ’épaisseur de peau :
S,

St = T = Ny = 7(51“2”? (115)
fil
Afin de calculer la densité de courant en AC
J _ Icff'm, (116)
AC S(§

Avec
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— 2
Icff'm, - Ieff - I’?n,()'y (]. 1 7)

Calcul du produit des aires :

‘Pu,’i,’r'(’, = Sbob'i,na,g(’, X Sfe’r' (118)

Avec la section de bobinage et la section de fer qui valent :

Sbobinage =N X QS‘T;(# et S‘fer - ]&% (119)

T sat

Avec K, le coefficient de remplissage, B, 'induction de saturation et K, le flux maximal.

sat

Choix du matériau amorphe

Etant donnée la faible valeur de l'induction a saturation de la ferrite qui ne permet pas
d’obtenir des composant de faible volume a des fréquences de découpage aussi faibles que celles
retenue ici, nous nous sommes intéressé a la technologie amorphe qui présente des caractéristiques

différentes, notamment une induction a saturation de 1'ordre de 1,56 T.

~E =~ F —E [~ —~ D =
- A -

Figure Annexe.2 : noyau magnétique en amorphe [98]

La Figure Annexe.2 présente le noyau magnétique en amorphe AMCC 800b du fabricant Metglas
retenu ainsi que se géométrie pour le boost simple. Le Tableau Annexe.1 présente les dimensions
du noyau magnétique retenu pour les inductances de du hacheur boost entrelacé a trois phases.

Concernant le dimensionnement de 'inductance de filtrage en amorphe, a partir de la densité de
courant J valant 5 A/mm?; la section de cuivre est calculée comme suit

I
g _ Lopy (120)

cuivre J

A partir de cette section de cuivre le produit des aires est calculé suivant I’équation suivante :

— A xS _LXImaa:XIe,ff 121
TR T Bl xJ (121)

max

P

aire

Avec B,

maxr

=156T

Pour le choix du noyau magnétique présenté dans le Tableau Annexe.l et le Tableau
Annexe.2Erreur ! Source du renvoi introuvable., il faut que :

FxGxA, > P, (122)

Le nombre de spires est calculer en supposant que B, < 1.56 T et donc
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L [ffl/(l/il/'
N > AB_ (123)

max

L’entrefer quant a lui est calculé en fonction du nombre de spire, de la perméabilité de Dair, et
la valeur de I'inductance

A
N2 e 124
e= N?u,—= (124)

Tableau Annexe.l : Dimensions du noyau magnétique en amorphe AMCC 800b [98] de I'inductance
du hacheur Boost simple [98]

A B C D E F L A, Masse
(mm)| (mm) | (mm) | (mm) | (mm) | (mm) | (mm) | (mm?» | (g)
AMCC
30 40 95 85 100 155 390 2091 5972
800b

Concernant le dimensionnement des inductances pour le boost entrelacé, le méme calcul
développé dans la partie du boost simple est fait, en prenant une valeur d’inductance et de
courant trois fois plus petit. Les pertes sont calculées de la méme maniere que pour I'inductance
de filtrage d’un boost simple.

Tableau Annexe.2 : Dimensions du noyau magnétique en amorphe AMCC 80 d’une des trois
inductances du hacheur boost entrelacé [97]

A B C D E F L A, Masse
(mm) |(mm) |(mm) |(mm) |(mm) |(mm) |(mm) |(mm?) |(g)
AMCC
30 16 20 70 40 52 102 244 525 938
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